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Zusammenfassung
Untersuchung des Potenzials zur Erho¨hung des Wirkungsgrades einfacher Schaltnetz-
teiltopologien und Ableitung von Designrichtlinien
Die vorliegende Arbeit richtet sich vor allem an Entwickler von Schaltnetzteilen,
Halbleitern und passiven Komponenten, die durch eine Scha¨rfung des Versta¨ndnisses
fu¨r die Gesamttopologie und die dahinterliegenden Zusammenha¨nge in ihrer ta¨glichen
Arbeit mo¨glichst nahe an das optimale und gleichzeitig einfache Schaltnetzteil her-
ankommen mo¨chten. Zu Beginn der Arbeit werden zuna¨chst die Eigenschaften ga¨ngi-
ger Schaltnetzteil-topologien vorgestellt und miteinander verglichen. Die beiden Schal-
tungsarten mit dem geringsten Komplexita¨tsgrad – Flyback- und Forward-Converter
– werden im Anschluss im Detail theoretisch analysiert und Ansatzpunkte fu¨r Op-
timierungen aufgezeigt. Hierzu werden sowohl die verlustbestimmenden Eigenschaf-
ten aktiver Bauteile (Leistungshalbleiter, Dioden) als auch die passiver Bauelemente
(Elektrolytkondensatoren, Transformatoren) erla¨utert. Basierend auf Simulationen und
praktischen Versuchen wird gezeigt, wie der Wirkungsgrad speziell durch die Optimie-
rung von Transformatoren und Halbleitern gesteigert werden kann. An praktischen
Aufbauten und und Messungen wird die Anwendbarkeit der erzielten Ergebnisse fu¨r
Entwickler von Schaltnetzteilen verifiziert. In den durchgefu¨hrten Simulationen wer-
den daru¨ber hinaus verschiedene Parameter der induktiven Bauelemente und vor allem
der Halbleiter variiert und die resultierenden Einflu¨sse auf das Verhalten der Schal-
tung aufgezeigt. Dieser neue Ansatz des Synthetisierens von Halbleitern gibt sowohl
den Entwicklern von Schaltnetzteilen als auch den Herstellern von Halbleitern wichti-
ge Informationen fu¨r das Design optimal arbeitender DC/DC-Wandler und der dazu
beno¨tigten Eigenschaften auf Komponentenebene. Die hierfu¨r verwendeten Simulati-
onsmodelle sowie -ergebnisse sind vollsta¨ndig mit entsprechender Beschreibung ent-
halten. Um eine mo¨glichst umfassende Betrachtung praktischer Anwendungsfa¨lle fu¨r
Schaltnetzteile zu garantieren, werden PFC-Stufen ebenfalls in die Wirkungsgradun-
tersuchungen einbezogen und Empfehlungen fu¨r die Auslegung eines wirkungsgradop-
timierten Schaltnetzteil-Gesamtkonzepts getroffen. Am Ende jedes Abschnitts fu¨r die
untersuchten Topologien erha¨lt der Leser konkrete Hilfestellung und Designregeln fu¨r
den Aufbau eines Schaltnetzteils mit optimiertem Wirkungsgrad.
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Abstract
Research of the potential for an increase of the efficiency of simple switched mode power
supply topologies and deduction of design rules
This scientific work is intended for those developers of switched mode power supplies,
semiconductors and passive components, who are interested in building simple and
though most efficient power supplies by understanding the interrelations lying beneath
the sum of all components. First of all, the properties of common SMPS topologies are
introduced and compared to each other. The both least complex topologies – Forward-
and Flyback-Converters – are selected and analysed in detail. Possible starting points
for optimizations are shown. Herefore the properties of active (power semiconductors,
diodes) and passive components (electrolytic capacitors, transformers) dominating the
losses of these topologies are explicated. Based on simulations and practical tests is
shown, how the efficiency can be increased by optimization of the transformer and the
semiconductors. The practicability of the theoretical and simulative results for develo-
ping engineers is proved on practical test setups and with measurements. Additionally
different parameters of inductive components and semiconductors are varied in simula-
tions and the resulting influence onto the whole circuit’s behaviour is shown. This new
approach of synthesizing semiconductors gives important information to developers of
SMPS and semiconductors about the design of efficiency-optimized power supplies and
the needed key properties of the components. A detailed description of the used simula-
tion models and results is included. In order to guarantee an as comprehensive research
of practical applications as possible, PFC circuits are also examined. Recommendations
for efficiency-optimized PFC stages and for improved SMPS are made. At the end of
each chapter for the researched topologies, the reader gets concrete recommendations
and design-rules for building up power supplies with optimized efficiency.
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Thesen zur Dissertation
1. Unter den Einschalter-DC/DC-Wandlern stellen die Forward- und die Flyback-
Topologie die einfachsten und kostengu¨nstigsten Schaltungsarten mit optionaler
Potenzialtrennung dar.
2. Fu¨r beide Schaltungen wird das U¨bertragungsverhalten hergeleitet und jeweils
ein dreidimensionales normiertes U¨bertragungskennlinienfeld erstellt, in dem die
verschiedenen Arbeitsbereiche anschaulich dargestellt werden.
3. Die verwendeten Halbleiter und die induktiven Bauteile stellen die beiden gro¨ß-
ten Stellhebel dar, um eine Verbesserung des Wirkungsgrades fu¨r Forward- und
Flyback-Converter zu erreichen.
4. Unter Verwendung moderner Halbleiter und Magnetmaterialien ist es mo¨glich,
die praktisch nutzbaren Leistungsbereiche der beiden untersuchten Schaltungs-
arten derart zu erweitern (d.h. den Wirkungsgrad zu verbessern), dass damit
Mehrschaltertopologien ersetzt werden ko¨nnen.
5. Die in Elektrolytkondensatoren anfallenden Verluste ko¨nnen bei korrekter Di-
mensionierung in der Regel gegenu¨ber den in den o.g. Baugruppen anfallenden
Verlustarten vernachla¨ssigt werden.
6. Ein neues und vereinfachtes Berechnungsverfahren zur Bestimmung der Verluste
im Ausgangskondensator wird vorgestellt, das auf Basis von Datenblattwerten,
sowie dem Effektivwert des Kondensatorstroms eine schnelle und fu¨r den Pra-
xiseinsatz hinreichend genaue Verlustleistungsbestimmung fu¨r den verwendeten
Elektrolytkondensator ermo¨glicht.
7. Durch Simulation auf Basis realer Halbleiter- und Schaltungsdaten in speziell
entwickelten Simulationsmodellen sowie praktische Untersuchungen werden fu¨r
den Flyback-Converter folgende Zusammenha¨nge fu¨r typische Betriebsarten her-
ausgearbeitet:
a) Am Schalter dominieren die Ausschaltverluste.
b) An der Diode dominieren die Durchlassverluste.
c) Die Verwendung von Silicium-Carbid Bauteilen bringt eine deutliche Redu-
zierung der Verluste mit sich.
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d) Mit heute gebra¨uchlichen Leistungsschaltern in der Spannungsklasse zwi-
schen 600V und 800V ist bei entsprechender Schaltungsauslegung ein mit
SiC-Prototypenschaltern vergleichbarer Wirkungsgrad umsetzbar.
e) Ein ausgewogenes U¨bersetzungsverha¨ltnis des Transformators hat den Be-
trieb der Schaltung in einem relativen Verlustleistungsoptimum zur Folge.
f) Der simulativ ermittelte maximale Wirkungsgrad betra¨gt 0, 92 fu¨r 600W
Ausgangsleistung (Eingang 400V, Ausgang 48V).
g) Das Verha¨ltnis aus Zwischenkreisspannung und ru¨cku¨bersetzter Spannung
sollte sich fu¨r minimale Verluste im Bereich 0, 2..0, 5 bewegen.
h) Das Verha¨ltnis aus Mittelwert des Schalterstroms wa¨hrend der Einschalt-
phase und Effektivwert des Schalterstroms sollte sich fu¨r minimale Verluste
im Bereich 1, 5..2, 5 bewegen.
i) Der Transformator sollte einen mo¨glichst kompakten und verschachtelten
Windungsaufbau besitzen um einen hohen Koppelfaktor und minimale Streu-
induktivita¨ten zu erreichen.
j) Die sinnvoll in der Praxis anwendbare maximale Ausgangsleistung unter
Beru¨cksichtigung der oben beschriebenen Zusammenha¨nge betra¨gt im Con-
tinuous Conduction Mode ca. 600W (bei o.g. Ein- und Ausgangsspannung).
8. Durch simulative Untersuchungen sowie Messungen an Versuchsschaltungen konn-
ten fu¨r die Forward-Topologie folgende Zusammenha¨nge aufgezeigt werden:
a) Die Verwendung sehr kleiner oder sehr großer Tastverha¨ltnisse hat eine Er-
ho¨hung der Summe der in den Dioden anfallenden Verluste zur Folge. Das
Optimum liegt bei D = 0, 5 .
b) Die Verwendung von Ringkernen sowie Magnetmaterialien mit verteiltem
Luftspalt in Kombination mit einer ausgewogenen Verteilung der Eisen- und
Kupferverluste resultiert in einem relativen Verlustleistungsminimum fu¨r die
Ausgangsdrossel.
c) Ein ausgewogenes U¨bersetzungsverha¨ltnis des Transformators hat den Be-
trieb der Schaltung in einem relativen Verlustleistungsoptimum zur Folge.
d) Bei genu¨gend hoher Spannungsfestigkeit des Leistungsschalters kann auf die
sog. Entmagnetisierungswicklung des Transformators verzichtet werden. Der
Forward-Converter kann in einer solchen Konfiguration – abha¨ngig von der
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konkreten Auslegung – mit Tastverha¨ltnissen gro¨ßer als 0, 5 betrieben wer-
den.
e) Die Drain-Source-Kapazita¨t des Leistungsschalters kann bei genu¨gend hoher
Spannungsfestigkeit zum Aufbau eines Schwingreises genutzt werden, der in
einem abgestimmten Arbeitspunkt ein nahezu spannungsloses Einschalten
ermo¨glicht.
f) Fu¨r dieses halbresonante Schalten ist zum einen der Einsatz einer zusa¨tz-
lichen diskreten Induktivita¨t zur Abstimmung no¨tig und zum anderen er-
weist sich die praktische Umsetzung bzw. Abstimmung als sehr umsta¨ndlich.
Die Nutzung dieses Verfahrens wird daher fu¨r den praktischen Serieneinsatz
nicht empfohlen.
g) Das Verha¨ltnis aus Mittelwert des Schalterstroms wa¨hrend der Einschalt-
phase und Effektivwert des Schalterstroms sollte sich fu¨r minimale Verluste
im Bereich 1, 5..2, 5 bewegen.
h) Das Verha¨ltnis aus prima¨rer und sekunda¨rer Windungszahl des Transforma-
tors sollte sich fu¨r minimale Verluste im Bereich 2..4 bewegen.
i) Die sinnvoll in der Praxis anwendbare maximale Ausgangsleistung unter
Beru¨cksichtigung der oben beschriebenen Zusammenha¨nge betra¨gt im Con-
tinuous Conduction Mode ca. 1000W (Eingang 400V, Ausgang 48V).
9. Aus den Untersuchungen zu PFC-Eingangsstufen lassen sich folgende Zusammen-
ha¨nge ableiten:
a) In Schaltnetzteilen entfa¨llt ein nicht zu vernachla¨ssigender Teil der Verluste
auf die PFC-Stufe.
b) Fu¨r Schaltnetzteile mit pra¨zise geregelter Ausgangsspannung ist aufgrund
geringerer Verluste eine zweistufige Auslegung (Stufe 1: AC → Hochspan-
nungs-Zwischenkreis, Stufe 2: Potenzialtrennung→ geregelte Ausgangsspan-
nung) zu wa¨hlen.
c) Zur Begrenzung der entstehenden Verluste muss bei geringen Eingangsspan-
nungen die maximale Stromaufnahme begrenzt werden (sog. Derating).
d) Fu¨r eine Minimierung der Verluste in der PFC sollte eine mo¨glichst geringe
Ausgangsspannung gewa¨hlt werden.
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e) Die Verwendung von Ringkernen sowie Magnetmaterialien mit verteiltem
Luftspalt in Kombination mit einer ausgewogenen Verteilung der Eisen- und
Kupferverluste resultiert in einem relativen Verlustleistungsminimum fu¨r die
PFC-Drossel.
f) Durch SiC-Dioden ko¨nnen die Verluste der PFC-Schaltung reduziert werden.
g) In einem zweistufigen PFC-Konzept bewirkt eine niedrige Zwischenkreis-
spannung auch geringere Verluste der PFC-Schaltung.
h) Fu¨r hohe Leistungen sollte zur Begrenzung der Verluste mit Serienbauteilen
eine Schaltfrequenz von 250 kHz nicht u¨berschritten werden.
i) Bei 1000W Ausgangsleistung ist mit heute am Markt erha¨ltlichen Bauteilen
ein Wirkungsgrad von u¨ber 0, 975 erreichbar (bei 400V PFC-Ausgangsspan-
nung).
10. In den untersuchten Schaltnetzteiltopologien entspricht die Summe der Verlust-
leistungsminima der einzelnen Komponenten nicht dem erreichbaren Verlustlei-
stungsminimum des Gesamtsystems.
11. Zur Entwicklung eines verlustleistungsoptimierten Schaltnetzteils ist das Ver-
sta¨ndnis u¨ber die Zusammenha¨nge und Eigenschaften der einzelnen Bauteile un-
abdingbar. Einen wesentlichen Beitrag hierzu leistet die vorliegende Arbeit.
12. Weitere Untersuchungen auf den Gebieten der Magnetwerkstoffe, der Leistungs-
halbleiter sowie der Ansteuerschaltkreise stellen die vielversprechendsten Mo¨g-
lichkeiten dar, die Effizienz einfacher Schaltnetzteiltopologien in Zukunft weiter
zu optimieren.
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1. Einleitung
Seit der Entwicklung des Transistors Anfang der 50er Jahre und dem Aufkommen der
ersten integrierten Schaltungen ab Anfang der 60er besteht von Seiten der Elektro-
nikentwickler, der Computer- und Gera¨tehersteller der anhaltende Bedarf an immer
kleineren, leistungssta¨rkeren und effizienteren Energieversorgungen. Dieser Entwick-
lungsdruck fu¨hrte bis heute zu einer immer gro¨ßeren Zahl von spezialisierten Schalt-
netzteiltopologien.
Gesteuerte bzw. geregelte Energieversorgungen ko¨nnen nach ihrer Arbeitsweise in
zwei Arten unterschieden werden:
• Lineare Spannungsregler
• Getaktete Stromversorgungen
Die Hauptunterschiede zwischen diesen beiden Arten bestehen in der Gro¨ße und dem
Wirkungsgrad: Beim linearen Spannungsregler wird die von der angeschlossenen Last
nicht beno¨tigte Energie vom Regler verbraucht und somit fu¨r die Last eine geregelte
Spannung zur Verfu¨gung gestellt. Dies fu¨hrt v.a. bei großen Unterschieden zwischen
Ein- und Ausgangsspannung und hohen Laststro¨men zu einem geringen Wirkungsgrad.
Außerdem muss dafu¨r gesorgt werden, dass die anfallende Wa¨rme problemlos abgefu¨hrt
werden kann. Vernachla¨ssigt man den Ku¨hlko¨rper, so besitzen lineare Spannungsregler
in der Regel ein deutlich kleineres Bauvolumen als getaktete Gera¨te und werden heute
nur noch fu¨r sehr kleine Leistungen (< 10W) eingesetzt.
Im Vergleich dazu bieten getaktete Stromversorgungen die Mo¨glichkeit einer im Ide-
alfall verlustlosen Energieu¨bertragung vom Eingang zum Ausgang. Das Wirkprinzip
beruht auf der Steuerung des Energieflusses zur Last durch ein oder mehrere Schalt-
elemente, die per Pulsweitenmodulation (PWM) angesteuert werden. Hieraus ergibt
sich gegenu¨ber dem Linearregler auch die Mo¨glichkeit einer Potenzialtrennung durch
einen Transformator. Sowohl der Transformator als auch die no¨tigen sekunda¨rseitigen
Energiespeicher ko¨nnen mit zunehmender Pulsfrequenz kleiner gewa¨hlt werden.
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Trotz vieler Vorteile, die getaktete Stromversorgungen bieten, gibt es auch Nachteile:
Zum einen ist der Ansteueraufwand fu¨r diese Art von Reglern gro¨ßer als beim Linear-
regler und zum anderen verursacht das schnelle Schalten sowohl leitungsgebundene
als auch strahlungsgebundene Sto¨rungen. Diese Sto¨rungen ko¨nnen den Regler selbst
und andere elektronische Gera¨te in ihrer Funktion beeinflussen und mu¨ssen Normen
entsprechend mit hohem Aufwand geda¨mpft werden.
Im Zuge der Weiterentwicklung von leistungselektronischen Bauteilen und dem Auf-
kommen immer neuer Einsatzgebiete fu¨r Schaltnetzteile ist eine Vielzahl von Topo-
logien entstanden. Es gibt keine Schaltung, die fu¨r alle Einsatzzwecke das Optimum
darstellt. Jede Schaltungsvariante hat ihre Vor- und Nachteile bezu¨glich Kosten, Bau-
teileaufwand, Wirkungsgrad, Einsatzgebiet, Regelmo¨glichkeiten, Volumen und Sto¨run-
gen. Dabei fu¨hren neue Erkenntnisse und Entwicklungen – v.a. auf dem Gebiet der
Leistungshalbleiter und der Magnetwerkstoffe – immer wieder zu Vera¨nderungen von
Schaltungseigenschaften und zur Ausweitung des Leistungsbereiches.
Ziel dieser Arbeit ist es, die effektivsten Ansatzpunkte zur Leistungserweiterung
einfacher und kostengu¨nstiger Schaltnetzteiltopologien (Einschalter-Anordnungen) zu
identifizieren. Dies geschieht durch Analyse der gegenseitigen Abha¨ngigkeiten von Bau-
gruppen der jeweiligen Schaltnetzteiltopologie und mit Fokus auf Entwicklungstenden-
zen am Bauelemente- und Schaltnetzteilmarkt. In dieser Arbeit wird das Hauptaugen-
merk auf mo¨glichst einfache Zusammenha¨nge sowie die praktische Anwendbarkeit der
erzielten Ergebnisse gelegt. Entwickler von Schaltnetzteilen erhalten detaillierte Infor-
mationen u¨ber die gegenseitigen Einflu¨sse und Wirkmechanismen zwischen Halbleitern,
passiven Bauelementen und den Schlu¨sseleigenschaften der Gesamttopologie. Auf Ba-
sis dieser Kenntnisse soll ihnen ermo¨glicht werden, durch eine bewusste Auswahl von
Bauelementen und Topologieformen einfache und kostengu¨nstige Schaltnetzteile mit
einem optimalen Wirkungsgrad zu entwickeln.
Als Ausgangsspannungsebene fu¨r die hier durchgefu¨hrten theoretischen und prak-
tischen Untersuchungen wurden exemplarisch 48V gewa¨hlt. Fu¨r diese Wahl sprechen
zwei Gu¨nde:
• Zum einen ist dies die klassische Standard-Versorgungsspannung auf dem Tele-
kommunikations-Sektor, der von jeher einen großen Markt fu¨r Schaltnetzteile
darstellt.
• Zum anderen ist zu erwarten, dass sich diese Spannungsebene zuku¨nftig auch im
PC-Bereich als Roh-Versorgungsspannung aus dem Netzteil durchsetzt, die in-
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nerhalb des PCs ohne große U¨bertragungsverluste zu den einzelnen Verbrauchern
gefu¨hrt und dort erst auf die gewu¨nschte Verbraucherspannungsebene (12V, 5V,
3, 3V, 1, 5V) gewandelt wird.
Zu Beginn der Arbeit werden zuna¨chst die Eigenschaften ga¨ngiger Schaltnetzteilto-
pologien vorgestellt und miteinander verglichen. Die beiden Schaltungsarten mit dem
geringsten Komplexita¨tsgrad werden im Anschluss im Detail analysiert und Ansatz-
punkte fu¨r Optimierungen aufgezeigt. Hierzu werden sowohl die verlustbestimmenden
Eigenschaften aktiver Bauteile (Leistungshalbleiter, Dioden) als auch die passiver Bau-
elemente (Elektrolytkondensatoren, Transformatoren) erla¨utert. Basierend auf Simula-
tionen und praktischen Versuchen wird gezeigt, wie der Wirkungsgrad speziell durch die
Optimierung von Transformatoren und Halbleitern gesteigert werden kann. Wa¨hrend
in den praktischen Versuchen ausschließlich mit realen Bauteilen gearbeitet werden
kann, werden in den Simulationen verschiedene Parameter der Halbleiter und indukti-
ven Bauelemente gezielt u¨ber eine gro¨ßere Bandbreite variiert und die resultierenden
Einflu¨sse auf das Verhalten der Schaltung aufgezeigt. Fu¨r eine gegebene Schaltung ist
es so mo¨glich, durch Simulation die zugeho¨rigen idealen Halbleiter zu entwickeln. Dieser
neue Ansatz gibt sowohl den Entwicklern von Schaltnetzteilen als auch den Herstellern
von Halbleitern wichtige Informationen fu¨r das Design optimal arbeitender DC/DC-
Wandler.
Nicht zuletzt spielt die Einhaltung geltender Normen fu¨r die Belastung des Netzes
mit Oberschwingungsstro¨men und die Qualita¨t der Eingangsspannung eine große Rolle
bei der umfassenden Untersuchung von Schaltnetzteilkonzepten. Kein Netzteil gro¨ße-
rer Leistung kommt heute mehr ohne aktive oder passive Beeinflussung der Eingangs-
stromform aus. Da diese PFC-Eingangsstufen den Gesamtwirkungsgrad des Netzteils
unter ungu¨nstigen Betriebsbedingungen erheblich reduzieren ko¨nnen, ist der aktiven
Leistungsfaktorkorrektur (PFC) ein eigenes Kapitel gewidmet. In diesem werden die
effektivsten Ansatzpunkte fu¨r einen hohen Wirkungsgrad der Leistungsfaktorkorrektur
und deren praktische Umsetzung erla¨utert.
Parallel zu den theoretischen und simulativen Untersuchungen der jeweiligen To-
pologie wurden Demonstratorschaltungen aufgebaut, an denen die herausgearbeiteten
Zusammenha¨nge verifiziert wurden. Dabei fanden moderne Halbleiterbauelemente und
Magnetwerkstoffe Verwendung. Zusa¨tzliches Ziel des PFC-Forward-Demonstrators war
das Aufzeigen des zu diesem Zeitpunkt realisierbaren Wirkungsgrads fu¨r eine beispiel-
hafte einfache Schaltnetzteiltopologie inklusive aktiver Leistungsfaktorkorrektur.
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Als Ergebnis der Untersuchungen von Forward- und Flyback-Converter sowie PFC-
Schaltungen werden Entwicklern von Schaltnetzteilen jeweils verschiedene Hilfestellun-
gen in kompakter Form fu¨r ihre Arbeit an die Hand gegeben:
1. Die zu Grunde liegenden Schaltungseigenschaften werden in einfachen mathema-
tischen Zusammenha¨ngen formuliert und die wichtigsten Einflussgro¨ßen auf das
Schaltungsverhalten herausgestellt.
2. Die U¨bertragbarkeit der Ergebnisse aus vereinfachten Berechnungs- und Simula-
tionsmodellen in die Praxis wird verifiziert.
3. Gegenseitige Abha¨ngigkeiten in der Auslegung der einzelnen Schaltungskompo-
nenten werden erla¨utert.
4. Unsicherheiten bei der Auslegung von Schaltungsparametern mit großen Spielra¨u-
men werden durch Designempfehlungen mit Blick auf hohe Effizienz eingegrenzt
und somit fu¨r den Anwender handhabbarer.
Die vorliegende Arbeit richtet sich vor allem an Entwickler von Schaltnetzteilen,
Halbleitern und passiven Komponenten, die durch eine Scha¨rfung des Versta¨ndnisses
fu¨r die Gesamttopologie und die dahinterliegenden Zusammenha¨nge in ihrer ta¨glichen
Arbeit mo¨glichst nahe an das optimale und gleichzeitig einfache Schaltnetzteil heran-
kommen mo¨chten.
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DC/DC-Wandlertopologien
Die folgenden Schaltungstopologien beschra¨nken sich auf solche, in denen ein Transfor-
mator eingesetzt wird. Diese Schaltungsarten ko¨nnen alle aus den transformatorlosen
Grundschaltungen Tiefsetzsteller, Hochsetzsteller und Inverter abgeleitet werden.
Durch den Einsatz eines Transformators ergeben sich folgende Vorteile:
• Die Ausgangsspannung ist gegenu¨ber der Eingangsspannung elektrisch isoliert.
Dies erlaubt bei Bedarf eine Erdung der Ausgangsspannung.
• Durch ein entsprechendes U¨bersetzungsverha¨ltnis ko¨nnen Ein- und Ausgangs-
spannung weiter auseinanderliegen, als dies bei den Grundschaltungsarten ohne
Transformator der Fall ist.
• Die durch minimales bzw. maximales Tastverha¨ltnis vorgegebenen Grenzen im
Stellbereich der Grundschaltungen ohne Transformator werden ausgeweitet.
• Durch mehrere Sekunda¨rwicklungen mit unterschiedlichen Windungszahlen sind
verschiedene galvanisch getrennte Ausgangsspannungen realisierbar.
Der Einsatz eines Transformators bringt jedoch auch Nachteile mit sich:
• Der Transformator stellt sowohl hinsichtlich Gewicht als auch im Volumen das
gro¨ßte elektrische Bauteil dar.
• Durch den Magnetkreis und die nicht ideale Verkopplung von Prima¨r- und Se-
kunda¨rseite entstehen zusa¨tzliche Verluste.
• Die Streuinduktivita¨t sowie parasita¨re Kapazita¨ten beeinflussen das Schaltver-
halten der Leistungshalbleiter.
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Die Menge der DC/DC-Wandler mit Transformator kann in Eintakt- und Gegentakt-
wandler unterteilt werden (siehe Abb. 2.1). Bei Eintaktwandlern wird der Transforma-
tor im ersten Quadranten des magnetischen Arbeitsbereiches betrieben. Dies resultiert
daraus, dass der Strom durch die Prima¨rwicklung nur in eine Richtung fließen kann und
daher auch die magnetische Feldsta¨rke H nur eine Polarita¨t besitzt. Der Transformator
wird somit wa¨hrend der Einschaltdauer des Leistungshalbleiters aufmagnetisiert und
im Rest der Schaltperiodendauer entmagnetisiert. Da die Spannungs-Zeit-Fla¨chen fu¨r
Auf- und Entmagnetisieren gleich groß sein mu¨ssen – oder anders ausgedru¨ckt Span-
nungsmittelwert
!
= 0 – um zu verhindern, dass der Transformator in die Sa¨ttigung
gera¨t, ergibt sich unter der Annahme, dass |umag| = |udemag| hieraus das maximale
Tastverha¨ltnis von
Dmax =
tonmax
T
= 0, 5. (2.1)
In der Praxis wird Dmax immer niedriger gewa¨hlt (ca. 0,45), um eine vollsta¨ndige
Entmagnetisierung sicherzustellen.
Eintakt-Wandler ko¨nnen sowohl mit einem oder auch mit mehreren synchron ange-
steuerten Leistungshalbleitern aufgebaut werden. Eine weitere Untergruppierung der
Eintakt-Wandler mit einem Leistungsschalter stellen die sogenannten weich schalten-
den Wandler (soft switching : Zero Current Switched, Zero Voltage Switched) sowie die
Resonanz-Wandler bzw. semi-resonanten Wandler (verlustloses Ein- oder Ausschalten)
dar.
DC/DC-Wandler mit Transformator
Eintakt-Wandler Gegentakt-Wandler
Forward Flyback Push-Pull Halbbrücke Vollbrücke
1 Schalter 2 Schalter soft
switching
zero voltage
switched
zero current
switched
resonant
PWM phase-shift1 Schalter 2 Schalter soft
switching
zero voltage
switched
zero current
switched
resonant
Abbildung 2.1.: Kategorisierung von DC/DC-Wandlern mit Transformator; na¨here Untersu-
chungen beschra¨nken sich auf Eintakt 1-Schalter Topologien (durchgezogene
Linien)
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Beim Gegentakt-Prinzip ermo¨glicht alternierendes Schalten von mindestens zwei
Schaltern die zusa¨tzliche Ausweitung des magnetischen Arbeitsbereiches des Transfor-
mators auf den dritten Quadranten der B-H-Kennlinie. Die Polarita¨t des Stroms durch
die Prima¨rwicklung kann sich umkehren, der Magnetkreis aktiv entmagnetisiert und
mit entgegengesetzter Polarita¨t wieder aufmagnetisiert werden. Dies bedeutet unter der
Pra¨misse, dass die Ummagnetisierungsverluste zuna¨chst nicht betrachtet werden, eine
erhebliche Steigerung der Ausnutzung des Magnetmaterials. Das maximale theoretische
Tastverha¨ltnis betra¨gt im Vergleich zum Eintaktprinzip
Dmax =
tonmaxQ1 + tonmaxQ2
T
= 1. (2.2)
In der Praxis werden keine Werte gro¨ßer als 0,95 eingesetzt. Gru¨nde hierfu¨r sind z.B.
der Ausgleich mo¨glicher Unsymmetrien im Wicklungsaufbau oder von Speicherzeiten
der Leistungshalbleiter.
2.1. Eintaktwandler
2.1.1. Forward-Converter
In Abbildung 2.2 ist der prinzipielle Aufbau eines Forward-Converters dargestellt. Die
Energieu¨bertragung von der Prima¨r- auf die Sekunda¨rseite erfolgt wa¨hrend der Ein-Zeit
des Schalters. In dieser Phase leitet die Diode D2, D1 und D3 sperren.
Beim Ausschalten des Schalters drehen sich die Polarita¨ten der Spannungen an den
Transformator-Wicklungen aufgrund des nun negativen Stromgradienten um. Als Folge
davon sperrt D2 und D3 wird leitend. Die wa¨hrend der Einschaltdauer in der Drossel
L gespeicherte Energie wird an Ausgangskondensator Cout und Last R abgegeben. Die
u
L d
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Abbildung 2.2.: Forward-Converter
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Ausgangsdrossel und der Ausgangskondensator bilden einen LC-Filter zur Verbesserung
der Ausgangsspannungsqualita¨t. Erreicht der Strom durch die Drossel noch vor Beginn
eines neuen Schaltzyklus Null, d. h. die im magnetischen Feld gespeicherte Energie
wird wa¨hrend der Ausschaltdauer vollsta¨ndig abgegeben, so befindet sich die Schaltung
im Discontinuous Conduction Mode (DCM). Fließt hingegen zu jedem Zeitpunkt des
Taktzyklus Strom durch die Drossel, so spricht man vom Continuous Conduction Mode
(CCM). Da die Schaltung abha¨ngig vom Betriebsmodus unterschiedliches Lastverhalten
besitzt, werden die beiden Modi im Folgenden getrennt betrachtet.
Aus der Funktionsweise ist ersichtlich, dass der nutzbare Aussteuerbereich des ein-
gesetzten Magnetmaterials nicht vollsta¨ndig ausgenutzt wird. Da der Magnetisierungs-
strom nur in eine Richtung fließt, bleibt einer von zwei nutzbaren Quadranten der
B-H-Kennlinie ungenutzt. Das Volumen des eingesetzten Magnetmaterials muss bei
theoretischer Vernachla¨ssigung der Ummagnetisierungsverluste – bei sonst identischen
Betriebsparametern und ohne dass das Material in die magnetische Sa¨ttigung gera¨t
– gro¨ßer sein als bei Topologien, in denen eine Aussteuerung in zwei Quadranten der
B-H-Kennlinie erfolgt. In der Praxis stellen jedoch die Ummagnetisierungsverluste den
entscheidenden Faktor dar, der bei heute gebra¨uchlichen Schaltfrequenzen den maximal
nutzbaren Hysteresebereich begrenzt. Die maximal genutzten magnetischen Flußdich-
ten liegen in der Regel deutlich unter den Werten fu¨r eine Sa¨ttigung des Magnetmate-
rials.
H
B
Bsat
-Bsat
H
B
Bsat
-Bsat
nur positive Aussteuerung positive und negative Aussteuerung
Abbildung 2.3.: Qualitative Darstellung der Hystereseverla¨ufe fu¨r Eintakt- (links) und Zwei-
taktwandler (rechts)
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Um unzula¨ssige Spannungsu¨berho¨hungen am Schalter durch die Magnetisierungs-
energie des Transformators zu vermeiden, werden Entmagnetisierungswicklungen oder
Clamping-Schaltungen auf der Prima¨rseite eingesetzt. Im Falle der zusa¨tzlichen Wick-
lung wird die Diode D1 leitend, sobald die durch das Ausschalten des Schalters indu-
zierte Spannung an der zusa¨tzlichen Wicklung gro¨ßer wird als die Eingangsspannung
uin. Durch das Wicklungsverha¨ltnis
nd
n1
wird die wa¨hrend der Entmagnetisierung des
Transformators anliegende Spannung und somit auch die beno¨tigte Zeit festgelegt:
ton · uL1 on = −toff · uL1 off (2.3)
Es gilt: uL1 on = uin, uL1 off = −n1nd · uLd mit uLd = uin wenn D1 leitet.
ton · uin = toff · n1
nd
· uin (2.4)
Ã toff =
nd
n1
· ton (2.5)
Die Spannungsbelastung des Schalters wa¨hrend toff a¨ndert sich in Abha¨ngigkeit vom
Verha¨ltnis der Windungszahlen nd
n1
. Leitet D1, so gilt:
uQ1 = −uL1 + uLd (2.6)
Es gilt uL1 = −n1nd · uLd und uLd = uin:
Ã uQ1 = uin
(
1 +
n1
nd
)
(2.7)
Wie die Gleichungen (2.5) und (2.7) zeigen, kann das Windungszahlenverha¨ltnis nd
n1
nicht beliebig groß oder klein gewa¨hlt werden. Nach unten hin wird es durch die maxi-
mal zula¨ssige Spannungsbelastung des Schalters begrenzt. Die obere Grenze stellt die
Forderung nach der Gleichheit der Spannungs-Zeit-Fla¨chen fu¨r ton und toff am Trans-
formator dar. Ist das Verha¨ltnis nd
n1
zu groß, so hat dies zur Folge, dass die wa¨hrend
der Ausschaltdauer anliegende Spannung zur Entmagnetisierung des Transformators
zu klein wird. Bei fest vorgegebener Einschaltdauer kann dieser in der verbleibenden
Zeit toff nicht mehr vollsta¨ndig entmagnetisiert werden. Als Folge davon gera¨t das
Magnetmaterial in die Sa¨ttigung.
2.1.1.1. Continuous Conduction Mode
Die wa¨hrend der Einschaltdauer an der Drossel anliegende Spannung betra¨gt (unter
Vernachla¨ssigung von Flussspannungen und Leitungswidersta¨nden):
uLon = uin
n2
n1
− uout (2.8)
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Mit ∆iL =
uLon
L
· ton folgt:
∆iL+ =
uin
n2
n1
− uout
L
ton (2.9)
Analog dazu ergibt sich fu¨r die A¨nderung des Drosselstroms wa¨hrend der Ausschalt-
dauer:
∆iL− =
uout
L
· toff (2.10)
Da die Netto-Stroma¨nderung an der Drossel wa¨hrend eines Taktzyklus im stationa¨ren
Zustand gleich Null sein muss, ko¨nnen Gl. (2.9) und Gl. (2.10) gleichgesetzt und nach
uout umgestellt werden:
uin
n2
n1
− uout
L
· ton = uout
L
· toff (2.11)
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Abbildung 2.4.: Strom- und Spannungsverla¨ufe des Forward-Converters im CCM
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Mit D = ton
T
erha¨lt man:
uout = uin · n2
n1
·D (2.12)
Gl. (2.12) ist zu entnehmen, dass die Ausgangsspannung des Forward-Converters im
CCM unabha¨ngig vom Laststrom ist. Sie wird bei konstanter Eingangsspannung ledig-
lich durch das Tastverha¨ltnis D und das U¨bersetzungsverha¨ltnis des Transformators
n2
n1
bestimmt.
Zur grafischen Darstellung der Ausgangsspannung in Abha¨ngigkeit vom Laststrom
und Tastverha¨ltnis werden die folgenden Normierungen eingefu¨hrt:
iout n =
iout
n2
n1
uin
T
L
(2.13)
uout n =
uout
n2
n1
uin
(2.14)
Gl. (2.12) vereinfacht sich somit zu:
uout n = D (2.15)
2.1.1.2. Lu¨ckgrenze
Sinkt der Laststrom soweit ab, dass die Bedingung
i¯out =
∆iL
2
(2.16)
erfu¨llt ist, so ist die Lu¨ckgrenze erreicht. Durch Einsetzen von Gl. (2.9) erha¨lt man bei
gegebener Induktivita¨t L den minimalen Laststrom, bei dem der Forward-Converter
noch im CCM arbeitet:
iout ≥
uin
n2
n1
− uout
2L
DT (2.17)
Gl. (2.17) kann bei gegebenem Laststrom durch Umstellen auch zur Dimensionierung
der Drossel herangezogen werden:
L ≥ uin
n2
n1
− uout
2 iout
DT (2.18)
Aus Gl. (2.17) la¨sst sich durch Einsetzen von Gl. (2.13) und (2.14) der folgende Aus-
druck fu¨r die normierte Lu¨ckgrenze gewinnen:
iout nLG =
D
2
(1− uout n) (2.19)
Fu¨r den Grenzfall zwischen CCM und DCM gilt Gl. (2.15) und man erha¨lt:
iout nLG =
D
2
(1−D) (2.20)
Andre´ Blum 11
2. Grundlegende DC/DC-Wandlertopologien
2.1.1.3. Discontinuous Conduction Mode
Im DCM la¨sst sich jede Schaltperiode in drei Zeitabschnitte einteilen: ton – Schalter
ein, D2 leitet; toff – Schalter aus, D3 leitet und T − (ton + toff ) – es fließt kein Strom
mehr in der Drossel L.
Wa¨hrend ton gilt:
∆iL+ =
n2
n1
uin − uout
L
ton (2.21)
In der Zeit toff wird der Strom in der Drossel abgebaut:
∆iL− =
uout
L
toff (2.22)
Der Mittelwert des Drosselstroms iL entspricht im stationa¨ren Zustand dem Ausgangs-
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Abbildung 2.5.: Strom- und Spannungsverla¨ufe des Forward-Converters im DCM
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strom iout:
iout =
∆iL
2
ton + toff
T
(2.23)
Aus Gl. (2.22) folgt:
toff =
L∆iL
uout
(2.24)
Gl. (2.21) und (2.24) in (2.23) eingesetzt ergibt:
iout =
n2
n1
uin − uout
2L
T D2
n2
n1
uin
uout
(2.25)
Somit ergibt sich fu¨r die Ausgangsspannung uout im DCM:
uout =
(
n2
n1
)2
u2in
2L
T D2
iout +
n2
n1
uin
(2.26)
Aus Gl. (2.26) wird deutlich, dass die Ho¨he des Ausgangsstromes im DCM direkten
Einfluss auf die Ausgangsspannung des Forward-Converters hat. Um diesen zu ver-
deutlichen, werden Gl. (2.26) und (2.25) mit Hilfe der Gl. (2.13) und (2.14) normiert:
iout n =
1
2
D2
(
1
uout n
− 1
)
(2.27)
uout n =
D2
D2 + 2 iout n
(2.28)
Abbildung 2.6 veranschaulicht die Zusammenha¨nge zwischen normierter Ausgangs-
spannung, Tastverha¨ltnis und normiertem Laststrom. Die Menge der in jedem Betriebs-
modus mo¨glichen Ausgangsspannungen ist jeweils als Fla¨che dargestellt. Die Schnitt-
linie der beiden Fla¨chen stellt die Lu¨ckgrenze iout nLG dar. Bei einem Tastverha¨ltnis
0
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Abbildung 2.6.: Normiertes U¨bertragungskennlinienfeld des Forward-Converters
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von D = 0, 5 besitzt die Lu¨ckgrenze ihren Maximalwert von iout nLG = 0, 125 iout n. Fu¨r
iout n ≥ iout nLG befindet sich der Converter im CCM, in dem die Ausgangsspannung
lediglich vom Tastverha¨ltnis abha¨ngig ist. Fu¨r sehr kleine Stro¨me und kleine Tastver-
ha¨ltnisse weist die Ausgangscharakteristik sehr starke Anstiege auf, d.h. es tritt eine
Spannungsanhebung auf wenn der Arbeitspunkt des Converters vom CCM in den DCM
wechselt. Dies bedeutet weiterhin fu¨r die praktische Auslegung, dass fu¨r Arbeitspunk-
te im DCM bei Verwendung einer Spannungsregelung diese entsprechend pra¨zise und
schnell arbeiten muss, um bei A¨nderungen des Laststroms keine großen Abweichungen
vom Sollwert der Ausgangsspannung zu erhalten.
2.1.2. Flyback Converter
Die Flyback-Topologie geho¨rt zu den weitverbreitetsten Schaltungsarten unter den ge-
takteten Stromversorgungen. Die Gru¨nde hierfu¨r sind die sehr geringe Anzahl an Bau-
teilen und die universellen Einsatzmo¨glichkeiten. Die vom Hoch-/Tiefsetzsteller abge-
leitete Arbeitsweise in Kombination mit einem Transformator ermo¨glicht die Bereitstel-
lung eines großen Ausgangsspannungsbereiches. Die Besonderheit ist hierbei, dass der
Transformator als Zwischenspeicher fu¨r die zu u¨bertragende Energie eingesetzt wird
(Zweiwicklungsinduktivita¨t) und daher einen diskreten oder verteilten Luftspalt auf-
weist. Ist der Schalter Q1 geschlossen (siehe Abb. 2.7), so steigt der Strom durch die
Prima¨rwicklung an und Energie wird im magnetischen Feld gespeichert. Die Spannung
auf der Sekunda¨rseite liegt in Sperrrichtung u¨ber der Diode D1 an und verhindert somit
den sekunda¨rseitigen Stromfluss. Die Last wird wa¨hrend dieser Phase ausschließlich aus
dem Ausgangskondensator gespeist. Abha¨ngig von den Anforderungen an einen maxi-
mal zula¨ssigen Ripple der Ausgangsspannung fu¨hrt dies zu einer entsprechend großen
u
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Abbildung 2.7.: Flyback-Converter
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Auslegung der Ausgangskapazita¨t.
Zum Ausschaltzeitpunkt des Transistors werden die Spannungen am Transformator
invertiert und die Diode D1 wird leitend. Der Strom kommutiert von der Prima¨r- auf
die Sekunda¨rseite. Die im Transformator gespeicherte Energie wird auf den Ausgangs-
kondensator und die Last u¨bertragen. Der sekunda¨rseitige Strom iL2 wird zu Null,
wenn der Transformator entmagnetisiert ist (Discontinuous Conduction Mode) oder
durch Einschalten des Transistors ein neuer Taktzyklus beginnt (Continuous Conduc-
tion Mode). Da die beiden Betriebsmodi unterschiedliche U¨bertragungsfunktionen uout
uin
aufweisen, ist es ratsam, die fu¨r die konkrete Anwendung am besten geeignete Betriebs-
art auszuwa¨hlen und die Schaltung ausschließlich in dieser zu betreiben.
2.1.2.1. Continuous Conduction Mode
Folgende Schaltzusta¨nde ko¨nnen unterschieden werden: ton – der Transistor leitet, die
Diode sperrt und toff – der Transistor sperrt, die Diode leitet. Der wa¨hrend der Ein-
schaltdauer an der Prima¨rseite des Transformators auftretende Stromanstieg berechnet
sich zu:
∆iL1+ =
uin
L1
· ton (2.29)
Analog ergibt sich fu¨r die Ausschaltdauer des Transisors fu¨r den Strom auf der Sekun-
da¨rseite:
∆iL2− =
uout
L2
· toff (2.30)
Mit dem U¨bersetzungsverha¨ltnis n1
n2
auf die Prima¨rseite transformiert, ergibt sich:
∆iL1− = ∆iL2− · n2
n1
=
n2
n1
· uout
L2
· toff (2.31)
Im stationa¨ren Zustand mu¨ssen die Stroma¨nderungen ∆iL1+ wa¨hrend ton und ∆iL1−
wa¨hrend toff gleich groß sein. Daher ko¨nnen Gl. (2.29) und Gl. (2.31) gleichgesetzt wer-
den:
uin
L1
· ton = n2
n1
· uout
L2
· toff (2.32)
uin
L1
· ton = n1
n2
· uout
L1
· toff (2.33)
uout = uin
n2
n1
ton
toff
(2.34)
Unter Vernachla¨ssigung der Durchlassspannungen von Transistor und Diode erha¨lt man
somit die U¨bertragungsfunktion fu¨r den Spannungsbetrag im CCM:
Ã uout = uin
n2
n1
D
1−D (2.35)
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Abbildung 2.8.: Strom- und Spannungsverla¨ufe des Flyback-Converters im CCM
Normiert mit Gl. (2.14) erha¨lt man:
uout n =
D
1−D (2.36)
Da der Mittelwert des Kondensatorstroms iC u¨ber eine Schaltperiode gleich Null sein
muss, entspricht der Mittelwert des sekunda¨rseitigen Transformatorstroms im statio-
na¨ren Zustand dem Ausgangsstrom iout:
i¯L2 on
toff
T
= i¯out (2.37)
Ã i¯L2 on =
i¯out
1−D (2.38)
Aus Gl. (2.38) ist ersichtlich, dass der Mittelwert des sekunda¨rseitigen Transforma-
torstroms wa¨hrend toff (und damit auch der des prima¨rseitigen Transformatorstroms
wa¨hrend ton) proportional zum Laststrom ist. Die Stromripple ∆iL1 und ∆iL2 hingegen
sind unabha¨ngig davon.
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Ausgangskapazita¨t Der Ausgangskondensator unterliegt in der Flyback-Anwendung
besonderen Anforderungen. Wa¨hrend der Zeit, in der der Schalter Q1 leitet, wird die
Last ausschließlich aus dem Ausgangskondensator versorgt. Seine Kapazita¨t bestimmt
maßgeblich den am Ausgang auftretenden Spannungs-Ripple sowie den Spannungsan-
stieg im Falle eines vollsta¨ndigen Lastabwurfs.
uout =
1
C
∫
iC dt (2.39)
Wa¨hrend der Zeit ton gilt iC = iout. Fu¨r einen vorgegebenen maximalen Spannungs-
Ripple ∆uoutmax erha¨lt man somit:
Coutmin =
iC ∆t
∆u
=
ioutmax ton
∆uoutmax
(2.40)
Coutmin =
ioutmax T D
∆uoutmax
(2.41)
Soll der Anstieg der Ausgangsspannung im Falle eines vollsta¨ndigen Lastabwurfs einen
bestimmten Wert ∆uoutmax nicht u¨bersteigen, so geschieht die Auslegung des Aus-
gangskondensators in folgender Weise:
1
2
L2 iˆ
2
L2 =
1
2
Cout
(
(uout +∆uoutmax)
2 − u2out
)
(2.42)
Coutmin =
L2 iˆ
2
L2
(uout +∆uoutmax)
2 − u2out
(2.43)
2.1.2.2. Discontinuous Conduction Mode
In dieser Betriebsart wird in jedem Taktzyklus fu¨r die komplette U¨bertragung der
im Transformator gespeicherten Energie weniger Zeit beno¨tigt, als mit T − ton zur
Verfu¨gung steht. Als Folge davon kann die Periodendauer in drei Abschnitte unterteilt
werden: ton – der Transistor leitet, toff – die Diode leitet und T − (ton + toff ) – der
Transformator befindet sich im energielosen Zustand. In Abbildung 2.9 ist der Verlauf
des Prima¨rstromes sowie der des auf die Prima¨rseite transformierten Sekunda¨rstromes
zu sehen.
Die U¨bertragungsfuktion des Flyback-Converters im DCM la¨sst sich analog zum
Forward-Converter berechnen. Fu¨r ton gilt:
∆iL1+ =
uin
L1
ton (2.44)
Ã ∆iL2+ =
n1
n2
uin
L1
ton (2.45)
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Wa¨hrend toff gilt:
∆iL2− =
uout
L2
toff (2.46)
Ã toff = L2
∆iL2−
uout
(2.47)
Der Ausgangsstrom entspricht im stationa¨ren Zustand dem Mittelwert des sekunda¨r-
seitigen Transformatorstroms:
i¯out = i¯L2 =
∆iL2
2
toff
T
(2.48)
Gl. (2.45) und (2.47) in Gl. (2.48) eingesetzt ergibt:
i¯out =
(
n1
n2
)2
L2 u
2
inD
2 T
2L21 uout
=
(
n2
n1
)2
u2inD
2 T
2L2 uout
(2.49)
Die Ausgangsspannung des Flyback-Converters im DCM betra¨gt somit
uout =
(
n2
n1
)2
u2inD
2 T
2L2 i¯out
(2.50)
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Abbildung 2.9.: Strom- und Spannungsverla¨ufe des Flyback-Converters im DCM
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Zur grafischen Darstellung werden analog zum Forward-Converter die Normierungs-
gleichungen (2.13) mit L = L2 und (2.14) verwendet. Somit ergibt sich als normierte
Ausgangsspannung:
uout n =
D2
2 iout n
(2.51)
Ausgangskapazita¨t Die Erho¨hung der im Ausgangskondensator gespeicherten La-
dungsmenge wa¨hrend der Zeit toff betra¨gt:
∆QC+ = C∆uout =
toff∫
0
iC dt (2.52)
Fu¨r iC gilt:
iC = iL2(t)− iout = iL2+
(
1− t
toff
)
− iout (2.53)
Mit Gl. (2.45) und (2.53) erha¨lt man fu¨r ∆QC+:
∆QC+ =
toff∫
0
(
n1
n2
uin
ton
L1
(
1− t
toff
)
− iout
)
dt = (2.54)
=
n1
n2
uin
T D
L1
(
t− t
2
2 toff
)
− iout t
∣∣∣∣toff
0
= (2.55)
=
(
n1
n2
uin
T D
2L1
− iout
)
toff (2.56)
In der Zeit T − toff wird dem Kondensator folgende Ladungsmenge entnommen:
∆QC− = C∆uout =
T−toff∫
0
iout dt = (2.57)
= (T − toff ) iout (2.58)
Durch Auflo¨sen von Gl. (2.56) und (2.58) nach toff und Gleichsetzen erha¨lt man den
Ausdruck:
C∆uout
n1
n2
uin
T D
2L1
− iout
= T − C∆uout
iout
(2.59)
Gl. (2.50) nach D umgestellt und in (2.59) eingesetzt ergibt den Ausdruck fu¨r die mi-
nimale Ausgangskapazita¨t bei gegebener maximaler Ripple-Spannung:
Coutmin =
∣∣∣∣ T ioutmax∆uoutmax
(
1− 2 n1
n2
L2
ioutmax
DT uin
)∣∣∣∣ (2.60)
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2.1.2.3. Lu¨ckgrenze
Die Lu¨ckgrenze fu¨r den Transformatorstrom des Flyback-Converters berechnet sich aus
der Beziehung:
i¯outLG =
∆iL2
2
·
(
1− ton
T
)
(2.61)
Fu¨r i¯out ≥ i¯outLG befindet sich der Converter im CCM. Wird fu¨r ∆iL2 Gl. (2.45) einge-
setzt, so erha¨lt man den Ausdruck:
i¯outLG =
n2
n1
uin
T D
2L2
(1−D) (2.62)
Gl. (2.62) kann mit L1 =
(
n1
n2
)2
L2 bei gegebener Lu¨ckgrenze des Ausgangsstromes zur
Dimensionierung der Hauptinduktivita¨t L1 des Transformators herangezogen werden.
Zur normierten Darstellung der Lu¨ckgrenze wird Gl. (2.13) eingesetzt und es ergibt
sich:
iout nLG =
D
2
(1−D) (2.63)
Fu¨r die normierte Ausgangsgrenzspannung kann daraus mit Gl. (2.51) der folgende
Ausdruck gewonnen werden:
uout nLG =
D
1−D (2.64)
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Abbildung 2.10.: Normiertes U¨bertragungskennlinienfeld des Flyback-Converters
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Abbildung 2.10 zeigt die Abha¨ngigkeit der normierten Ausgangsspannung des Flyback-
Converters vom Laststrom und Tastverha¨ltnis. Es sind deutlich die unterschiedlichen
Charakteristiken der Ausgangsspannung fu¨r lu¨ckenden und nichtlu¨ckenden Betrieb
zu sehen. Die Ausgangsspannung steigt im CCM fu¨r große Tastverha¨ltnisse (ca. ab
D = 0, 65) u¨berproportional an. Das Maximum der Lu¨ckgrenze liegt auch fu¨r den
Flyback-Converter bei D = 0, 5 und iout nLG = 0, 125 iout n. Im DCM variiert die Ho¨-
he der Ausgangsspannung deutlich mit A¨nderungen im Laststrom. Dieser Effekt wird
umso sta¨rker, je kleiner das Tastverha¨ltnis wird. Wie schon beim Forward-Converter
stellen auch hier Arbeitspunkte im DCM eine deutlich gro¨ßere Herausforderung fu¨r die
Pra¨zision und Geschwindigkeit der eingesetzten Spannungsregelung dar als es im CCM
der Fall ist. Aus der Charakteristik im DCM wird deutlich, dass der Flyback-Converter
fu¨r Anwendungen mit einer großen Spreizung des Laststroms (z.B. große Maximallast
und andererseits minimale Last im Standby-Betrieb) nicht die bevorzugte Topologie
ist, da sich die Spannungsregelung bei kleinen Lasten problematisch gestaltet.
2.1.2.4. Maximal auftretende Spannungen
Eine gute magnetische Kopplung mit kleiner Streuinduktivita¨t zwischen Prima¨r- und
Sekunda¨rseite ist bei der Flyback-Topologie wichtig. Die in der Streuinduktivita¨t ge-
speicherte Energie fu¨hrt in den Schaltzeitpunkten zu U¨berspannungsspitzen (utrans) an
Transistor und Diode. Dies muss bei der Auswahl der Leistungshalbleiter hinsichtlich
Spannungsfestigkeit beru¨cksichtigt werden, da die Schaltu¨berspannungen sich zu den
hart eingepra¨gten Sperrspannungen der Bauteile addieren.
Die Spannungsbelastung des Schalters beim Ausschalten betra¨gt:
uQmax = uin +
n1
n2
· uout + uQtrans (2.65)
An der Diode liegt maximal folgende Spannung an:
uDmax = uout +
n2
n1
· uin + uD trans (2.66)
Oft werden Flyback-Transformatoren mit mehreren Wicklungen unterschiedlicher Win-
dungszahlen auf der Sekunda¨rseite ausgefu¨hrt. Dies ermo¨glicht die Erzeugung verschie-
dener Spannungen. Dabei wird eine Ausgangsspannung geregelt und die u¨brigen Span-
nungen werden durch die Beeinflussung des Tastverha¨ltnisses D durch die Regelung
automatisch mitgestellt. Ein solcher Aufbau kann in der Praxis – je nach Zahl und An-
ordnung der Wicklungen – deutlichen Einfluss auf Streuinduktivita¨ten und parasita¨re
Kapazita¨ten haben.
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2.2. Gegentaktwandler
2.2.1. Push-Pull Converter
Der Push-Pull Converter (Abb.2.11) ist vom Durchflusswandler abgeleitet (daher auch
Gegentakt-Durchflusswandler). Durch die prima¨rseitige Mittelanzapfung des Transfor-
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Abbildung 2.11.: Push-Pull-Converter
mators kann das Magnetmaterial bei dieser Topologie aktiv positiv und negativ magne-
tisiert und damit besser ausgenutzt werden. Theoretisch ermo¨glicht dies unter Vernach-
la¨ssigung der Magnetverluste bei identischem Transformatorkern und gleicher Frequenz
die U¨bertragung doppelt so hoher Leistung wie mit einem Durchflusswandler (vgl.
Kap. 2.1.1). In der Praxis limitiert jedoch nicht die Sa¨ttigungsflussdichte, sondern v.a.
die durch die Ummagnetisierung auftretenden Kernverluste die maximal u¨bertragbare
Leistung. Da in dieser Topologie jeweils nur ein Schalter in Reihe zur entsprechenden
Transformatorwicklung liegt, sind die Durchlass- und Schaltverluste wiederum geringer
als bei einer Bru¨ckenschaltung gleicher Leistung.
Von Nachteil ist, dass die Schalter in dieser Topologie mindestens fu¨r die doppelte
Eingangsspannung ausgelegt sein mu¨ssen:
uQmax = 2 uin + uQtrans (2.67)
Da aufgrund der Mittelanzapfung jeweils nur eine Ha¨lfte der Prima¨rwicklung zur Ener-
gieu¨bertragung genutzt wird, betra¨gt der Ausnutzungsgrad der Prima¨rwicklung ledig-
lich 50%. Der jeweils nicht stromdurchflossene Teil der Wicklung erho¨ht die Streuin-
duktivita¨t des Transformators. Dieser Effekt kann durch paralleles Wickeln der bei-
den Prima¨rwicklungsha¨lften reduziert werden. Hierdurch entsteht jedoch das Problem,
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dass im Betrieb an den Wicklungsenden sehr große Spannungen zwischen benachbarten
Windungen anliegen ko¨nnen. Dies erfordert eine sorgfa¨ltige Auswahl des Isolationsma-
terials. Bifilares Wickeln des Transformators erho¨ht dazu den kapazitiven Anteil des
Transformators, was sich v.a. bei hohen Frequenzen und hohen Spannungen in hohen
Verlusten niederschla¨gt.
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Abbildung 2.12.: Strom- und Spannungsverla¨ufe des Push-Pull-Converters im CCM
Um sicherzustellen, dass der Transformator nicht durch einen Gleichanteil in die
Sa¨ttigung getrieben wird, muss besonderes Augenmerk auf die Symmetrie der Ein-
schaltdauer der beiden Schalter gelegt werden. Daher wird in der Praxis nie das volle
theoretische Tastverha¨ltnis von 1 ausgenutzt, sondern immer eine Tastlu¨cke zur Sym-
metrierung des Transformators vorgesehen.
Die an der Ausgangsdrossel anliegende Frequenz ist durch den sekunda¨rseitigen
Transformatormittelpunk mit Zweiweggleichrichtung doppelt so groß wie die Pulsfre-
quenz eines Schalters auf der Prima¨rseite. Wird die Gleichrichtung dagegen so ausge-
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fu¨hrt, dass nicht eine gemeinsame Gla¨ttungsdrossel verwendet wird sondern in Reihe zu
D2 noch eine zusa¨tzliche Ausgangsdrossel und ein zweiter Pufferkondensator verwendet
werden, so kann der Last gleichzeitig eine positive und eine negative Spannung zur Ver-
fu¨gung gestellt werden. Die Ausfu¨hrung einer solchen Schaltungsvariante gestaltet sich
jedoch anspruchsvoll, da durch Unsymmetrien in der Ansteuerung oder im Transforma-
toraufbau hierbei Unterschiede in der Ho¨he der beiden erzeugten Sekunda¨rspannungen
hervorgerufen werden ko¨nnen.
Das Verhalten des Push-Pull Converters im DCM und CCM kann vom Forward-
Converter abgeleitet werden. In Abbildung 2.12 sind beispielhaft die qualitativen Kur-
venverla¨ufe fu¨r den CCM angegeben. Es fa¨llt auf, dass in den Tastpausen die Paral-
lelschaltung der beiden Gleichrichterdioden und Sekunda¨rwicklungen als Freilaufkreis
dient. Werden die Stro¨me durch D1 und D2 addiert, so ergibt sich der Drosselstrom iL.
2.2.2. Bru¨ckenschaltungen
2.2.2.1. Halbbru¨cke
Die Halbbru¨cke stellt eine weitere Abwandlung des Flusswandlers dar, bei der das Ma-
gnetmaterial des Transformators sowohl positiv als auch negativ ausgesteuert wird. In
Abbildung 2.13 ist der grundlegende Aufbau einer Halbbru¨cken-Schaltung zu sehen.
Die Eingangskapazita¨t besitzt eine Mittelanzapfung, die es ermo¨glicht, entweder uin
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Abbildung 2.13.: Halbbru¨ckenschaltung
oder −uin
2
an die Prima¨rwicklung des Transformators anzuschalten. Die Spannungsbe-
lastung der Schalter betra¨gt (siehe auch qualitativen Verlauf in Abb. 2.14):
uQmax = uin + uQtrans (2.68)
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Abbildung 2.14.: Qualitative Strom- und Spannungsverla¨ufe der Halbbru¨cke im CCM
Halbbru¨ckenschaltungen sind aufgrund des geringeren Spannungsstresses der Schalter
besser als die Push-Pull Schaltung fu¨r hohe Eingangsspannungen geeignet.
Die Prima¨rwicklung ist im Vergleich zum Push-Pull Converter ohne Mittelanzapfung
ausgefu¨hrt, was bei gleicher Leistung einen geringeren Bauraum und bessere Wicklungs-
ausnutzung erlaubt. Die Frequenz der an der Ausgangsdrossel anliegenden Spannung
uL ist doppelt so groß wie die Pulsfrequenz eines Schalters.
Einen kritischen Punkt stellt auch hier die Problematik der magnetischen Sa¨ttigung
des Transformators bei unsymmetrischen Einschaltzeiten der Schalter dar. Sowohl hier
als auch beim Push-Pull-Converter kann durch eine entsprechende Regelung des Tast-
verha¨ltnisses im Current Mode (siehe [34] und [35]) diese Problematik effektiv behoben
werden.
Da bei dieser Topologie die Gefahr eines Zweigkurzschlusses durch gleichzeitiges An-
steuern der beiden Leistungsschalter besteht, muss durch das Steuerregime sicherge-
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stellt werden, dass immer eine minimale Sperrverriegelungszeit zwischen den Einschalt-
perioden besteht. Dies fu¨hrt dazu, dass das reale maximale Tastverha¨ltnis immer < 1
ist.
2.2.2.2. Vollbru¨cke
Der Einsatz von zwei zusa¨tzlichen Schaltern anstelle einer aufgeteilten Zwischenkreis-
kapazita¨t ermo¨glicht in der Vollbru¨cken-Topologie die Aufschaltung von ±uin an die
Prima¨rwicklung des Transformators. Verglichen mit der Halbbru¨cke kann mit einer
Vollbru¨cke so eine gro¨ßere Leistung u¨bertragen werden. Die Arbeitsweise der Vollbru¨cke
ist identisch mit der der Halbbru¨cke – es werden hier jedoch immer zwei Schalter gleich-
zeitig angesteuert (Q1 mit Q4 und Q2 mit Q3). Es soll daher an dieser Stelle auf eine
grafische Darstellung der Schaltverla¨ufe verzichtet werden. Da immer zwei Leistungs-
schalter auf der Prima¨rseite vom Transformatorstrom durchflossen werden, fallen ent-
sprechend ho¨here Schalt- und Durchlassverluste an als bei der Halbbru¨ckenschaltung.
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Abbildung 2.15.: Vollbru¨ckenschaltung
Analog zur Halbbru¨cke mu¨ssen auch hier Probleme wie unsymmetrische Magneti-
sierung oder Sperrverriegelungszeit durch geeignete Ansteuerkonzepte beru¨cksichtigt
werden. Fu¨r eine detaillierte Beschreibung der beiden Betriebsarten Phase-Shift und
PWM sei auf die Fachliteratur ab Seite 212 verwiesen.
2.2.3. Gleichrichtung
Abbildung 2.16 zeigt die Gleichrichtung mittels zwei Dioden an einem Transforma-
tor mit sekunda¨rseitiger Mittelanzapfung. An der Gla¨ttungsdrossel liegt die doppelte
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Abbildung 2.16.: Gleichrichtung an Trafo mit Mittelanzapfung
Schaltfrequenz an, was zur Reduktion ihrer Baugro¨ße genutzt werden kann. Der Aufbau
des Transformators mit Mittelanzapfung kann erho¨hte Werte fu¨r parasita¨re Induktivi-
ta¨ten und Kapazita¨ten zur Folge haben und sich somit negativ auf die Eigenschaften der
Schaltung – v.a. bei hohen Laststro¨men – auswirken. Fu¨r Hochstromanwendungen wird
daher ha¨ufig die Gleichrichtervariante nach Abbildung 2.17 eingesetzt. Ihre Vorteile be-
stehen aufgrund der Ausfu¨hrung ohne Mittelanzapfung in einer besseren Ausnutzung
der Sekunda¨rwicklung sowie wegen der Parallelschaltung in der geringeren Belastung
der Dioden und Filterdrosseln mit lediglich dem halben Wert des Ausgangsstroms. Die
Ausgangsdrosseln L3 und L4 mu¨ssen identisch ausgelegt werden. Im Gegensatz zur vor-
herigen Gleichrichtervariante liegt hier die einfache Schaltfrequenz an den Drosseln an.
iL3
uoutD1
D2 uL4
L4
L2
Cout
uL3
L3
iL4
Abbildung 2.17.: Gleichrichtung mit current doubler
Abbildung 2.18 zeigt eine Bru¨ckengleichrichtung als Alternative zu den bisher darge-
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stellten Verschaltungen der Transformator-Sekunda¨rseite. Anstelle einer zweigeteilten
Sekunda¨rwicklung mit zwei Gleichrichterdioden wird eine Sekunda¨rwicklung mit nach-
geschalteter Gleichrichterbru¨cke verwendet.
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Abbildung 2.18.: Alternative Gleichrichtung
Der Vorteil besteht hierbei in einer geringeren Streuinduktivita¨t aufgrund eines kom-
pakteren Transformator-Designs. Außerdem sind die Kosten fu¨r zwei zusa¨tzliche Dioden
i.d.R. geringer als fu¨r einen Transformator mit Mittelanzapfung. Ein weiterer Unter-
schied besteht hinsichtlich der Massefu¨hrung (analog zum current doubler): Bei der
Verwendung der Gleichrichterbru¨cke erha¨lt man eine sog. floatende Masse, die sich mit
der Transformatorspannung auf- und abbewegt. In einigen Anwendungen kann dies
zu Problemen hinsichtlich des EMV-Sto¨raussendungsverhaltens der Schaltung fu¨hren.
Zur Reduzierung der Dioden-Durchlassverluste im Freilauf kann zusa¨tzlich die Diode
D5 eingesetzt werden. Wa¨hrend der Ausschaltdauer der Schalter fließt der Drosselstrom
durch D5 und nicht mehr durch D2 und D4 bzw. D1 und D3. Die Gleichrichterdioden
werden sowohl im Schalten als auch im Durchlass entlastet. Es empfiehlt sich, fu¨r D5
eine schnell schaltende Diode zu verwenden.
2.3. Topologievergleich
Wie aus den vorangehenden Abschnitten deutlich wird, existieren verschiedene Schal-
tungsmo¨glichkeiten, einen DC/DC-Wandler zu realisieren. Die Wahl einer bestimmten
Schaltungsvariante ha¨ngt dabei von Faktoren wie Leistungsbereich der Zielanwendung,
Ho¨he der Ein- und Ausgangsspannung, von der gewu¨nschten Ausgangsspannungsqua-
lita¨t, dem verfu¨gbaren Bauvolumen oder den (meist) vorgegebenen maximalen Kosten
fu¨r das zu entwickelnde Gera¨t ab. Den Faktor mit der ho¨chsten Gewichtung du¨rften
in der Regel die Kosten darstellen. Oft sind jedoch zwei oder mehrere Topologien hin-
sichtlich ihrer Kosten vergleichbar und auch in ihrer Eignung fu¨r die Zielanwendung
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gleichberechtigt. In einem solchen Fall spielen die Vorlieben des Entwicklers und bereits
vorhandene Erfahrungen eine ausschlaggebende Rolle bei der Auswahl der Schaltungs-
art.
In Tabelle 2.1 ist eine Zahl wichtiger Eigenschaften der unterschiedlichen SMPS-
Topologien gegenu¨bergestellt, um dem Anwender eine grobe Abgrenzung der typischen
Einsatzgebiete, des Hardwareaufwands sowie der Vor- und Nachteile zu ermo¨glichen.
Es ist ersichtlich, dass eine Verbesserung von Eigenschaften wie Wirkungsgrad oder
Maximalleistung grundsa¨tzlich durch entsprechenden Mehraufwand an Bauteilen, d. h.
Wahl einer komplexeren Schaltungsvariante, erzielbar ist. Dies ist jedoch in der Regel
mit einer deutlichen Erho¨hung der Material- und Herstellungskosten sowie des An-
steueraufwandes verbunden. In Abbildung 2.19 sind die typischen Einsatzbereiche der
gebra¨uchlichsten Schaltnetzteilvarianten gegenu¨bergestellt.
Abbildung 2.19.: Typische Einsatzbereiche der gebra¨uchlichsten SMPS-Topologien
Einen alternativen Ansatz zur Erho¨hung der u¨bertragbaren Leistung stellt der Ein-
satz moderner Leistungshalbleiter und Magnetwerkstoffe unter Beibehaltung der ur-
spru¨nglichen Schaltungsvariante dar. Dies ist v.a. in einfachen SMPS-Topologien inter-
essant, da sich so die Mo¨glichkeit ergibt, mit Eintaktwandlern in die klassischen Ein-
satzbereiche der Gegentaktwandler vorzustoßen und Zwei- bzw. Vierschaltertopologien
zu ersetzen. In den anschließenden Abschnitten wird aufgezeigt, durch welche Maßnah-
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men Leistungssteigerungen in einfachen Schaltnetzteiltopologien zu erzielen sind.
Unter dem Begriff einfache SMPS-Topologien werden hier potenzialgetrennte Schal-
tungen zur DC/DC-U¨bertragung mit einem Leistungsschalter zusammengefasst. Die
Untersuchungen in den anschließenden Abschnitten haben somit den Flyback- sowie
den Forward-Converter als Schwerpunkt. Da Schaltungen zur aktiven Leistungsfaktor-
korrektur von diesen einfachen Schaltnetzteiltopologien abgeleitet sind, werden diese
ebenfalls in einem eigenen Abschnitt behandelt.
Wie aus Tabelle 2.1 hervorgeht, besitzen die einfachen Wandlertopologien manche
Vorteile gegenu¨ber komplexeren Schaltungsvarianten. Diese machen sie trotz ho¨heren
Filteraufwandes oder geringeren Wirkungsgrades fu¨r bestimmte Einsatzfa¨lle attraktiv
und sind ausschlaggebend fu¨r den Entwickler, sie einer komplexeren Schaltungsvariante
vorzuziehen. Gru¨nde, die fu¨r die Wahl einer einfachen Topologie sprechen ko¨nnen, sind:
• geringe Baugro¨ße
• hohe mo¨gliche Volumenleistung
• geringe Zahl an Bauelementen
• geringe Kosten
• geringes Gewicht
• einfache Ansteuerung
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3. Flyback-Converter
Unter der Pra¨misse, dass die Schaltungstopologie unvera¨ndert bleiben soll, ko¨nnen am
Leistungsschalter, den induktiven Bauelementen, der Diode auf der Sekunda¨rseite so-
wie den kapazitiven Energiespeichern Modifikationen vorgenommen werden, um die
Eigenschaften der Flyback-Schaltung zu verbessern und die u¨bertragbare Leistung zu
erho¨hen. In den folgenden Abschnitten werden diese Einflussfaktoren im Detail analy-
siert und die gegenseitigen Abha¨ngigkeiten aufgezeigt.
3.1. Leistungsschalter und Transformator
Vera¨nderungen an der Sperrspannungsfa¨higkeit des Schalters haben den gro¨ßten Ein-
fluss auf das Verhalten der Gesamtschaltung. Das U¨bersetzungsverha¨ltnis und das
Wickelschema des Transformators sind eng verbunden mit den Eigenschaften des Schal-
ters. Die bestehenden Zusammenha¨nge zwischen Sperrspannung des Schalters und
Transformator, Sekunda¨rdioden bzw. Verlusten sind in Abbildung 3.1 dargestellt.
Nennspannung
Leistungsschalter
Durchlassverluste
Schalter
Schaltverluste durch
Hauptinduktivität
Schaltverluste durch
Streuinduktivität
Diodenverluste
Spannungsreserve
Eingangsspannung
Ausgangsspannung
Leistung
Pulsfrequenz
Ch
ipf
läc
he
Stromri
pple
Koppel
faktor
Diodenflussspannung
parasitäreSchaltungsind.
Abbildung 3.1.: Einfluss der Schalter-Nennspannung auf die Schaltungsverluste
Die maximal mo¨gliche Nennspannung des Schalters kann u¨ber die allgemeinen Ein-
flussfaktoren Spannungsreserve, Eingangsspannung, Ausgangsspannung, zu u¨bertra-
gende Leistung und Pulsfrequenz sowie die speziellen Faktoren Chipfla¨che, Stromripp-
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le, Koppelfaktor, parasita¨re Induktivita¨t und Diodeneigenschaften Auswirkungen auf
Durchlass- und Schaltverluste des Schalters selbst wie auch der Diode haben.
3.1.1. Snubber und Entmagnetisierung
Eine Erho¨hung der Sperrspannungsfa¨higkeit des Leistungsschalters fu¨hrt dazu, dass
beim Ausschalten auftretende U¨berspannungsspitzen (z. B. durch die Streuinduktivita¨t
des Transformators) weniger oder u¨berhaupt nicht mehr mit einer Snubberschaltung
geda¨mpft werden mu¨ssen. Die Snubberverluste werden reduziert.
Die Differenz der wa¨hrend des Ausschaltens am Schalter anliegenden Spannung und
der Eingangsspannung (uQmax − uin) bestimmt die Zeitdauer, in der der Drainstrom
zu Null gebracht wird und in die Sekunda¨rdiode kommutiert. Ein steilerer Stromabfall
hat zur Folge, dass geringfu¨gig mehr Zeit pro Pulsperiode fu¨r die Energieu¨bertragung
zur Verfu¨gung steht. Dies entspricht einer Erho¨hung des maximal mo¨glichen Tastver-
ha¨ltnisses. Unter der Annahme, dass der Drain-Strom des Schalters beim Ausschalten
linear zu Null gefu¨hrt wird und wa¨hrend dieser Zeit konstant die Spannung uQmax
anliegt, ergibt sich fu¨r die beno¨tigte Stromabfallzeit ti−:
ti− =
Lσ ipeak
uQmax − uin (3.1)
Beispiel: Flyback-Converter, u¯in = 400V, i¯in = 1, 5A, D = 0, 2 , r = 0, 4 , Lσ = 3µH,
f = 200 kHz
Fu¨r uQmax = 600V:
Ã ti− = 135 ns = 2, 7% von T
Fu¨r uQmax = 800V:
Ã ti− = 67, 5 ns = 1, 35% von T
In Abbildung 3.2 ist die Abnahme von ti− unter der Annahme, dass ipeak konstant ist,
zu sehen. Die Werte sind auf ti− (uQmax = 600V) normiert. Im Praxiseinsatz ist keine
so deutliche Verringerung der Ausschaltzeit zu erwarten, da ipeak bei konstanter Trans-
formatorinduktivita¨t mit einer Vergro¨ßerung des Tastverha¨ltnisses ansteigt. Somit ist
die tatsa¨chliche Zeit ti− gro¨ßer, als unter idealen Bedingungen berechnet.
Zusa¨tzlich zum zuvor beschriebenen Effekt resultiert aus einer ho¨heren zula¨ssigen
Schalterspannung und der somit ku¨rzeren Abschaltdauer fu¨r den Strom eine geringere
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Abbildung 3.2.: Abha¨ngigkeit der Entmagnetisierungsdauer von uDSmax (tdemag = ti−)
Ausschaltenergie:
Eoff =
uQmax ipeak ti−
2
(3.2)
Durch Substitution von ti− erha¨lt man den folgenden Ausdruck:
poff =
Lσ i
2
peak
2
uQmax
uQmax − uin f (3.3)
Durch Einfu¨hrung der normierten Leistung
poff n =
poff
Lσ i2peak
2
f
(3.4)
ergibt sich:
poff n =
uQmax
uQmax − uin =
uDS nenn − ures
uDS nenn − ures − uin (3.5)
Je ho¨her also die zula¨ssigen Spannungsspitzen beim Ausschalten im Verha¨ltnis zur Ein-
gangsspannung sind (unter der Voraussetzung, dass L konstant bleibt), um so mehr na¨-
hert sich die beim Ausschalten umzusetzende Leistung dem Grenzwert poff =
Lσ i2peak
2
f
an. Der Verlauf des zugeho¨rigen Graphen ist in Abb. 3.3 dargestellt. Fu¨r uin wurden
dabei 400V und fu¨r ures 0V gewa¨hlt.
Besonders zu beachten ist, dass beim Zulassen sehr hoher Spannungen an den Wick-
lungsenden des Transformators die Isolation an diese verscha¨rften Bedingungen an-
gepasst sein muss. Gro¨ßere Isolationsabsta¨nde zwischen den Wicklungen (z.B. durch
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dickere Ummantelungen) erho¨hen i.d.R. die Streuinduktivita¨t und ko¨nnen die Eigen-
schaften der Schaltung verschlechtern. Daru¨ber hinaus gewinnt der Einfluss der Wick-
lungskapazita¨ten auf die Verluste der Schaltung mit zunehmender Spannung an Be-
deutung.
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Abbildung 3.3.: Abha¨ngigkeit der Ausschaltverluste von der Drain-Source-Spannung
Um die hergeleitete Verringerung der Verluste in der Praxis zu u¨berpru¨fen, wur-
de eine Flyback-Versuchsschaltung konzipiert, deren Wirkungsgrad beim Einsatz von
Schaltern verschiedener Spannungsklassen ermittelt wurde (siehe hierzu auch Anhang
A.1). Dazu wurden zwei MOSFET vom Typ Infineon CoolMOS (SPP07N60C3 und
SPP08N80C3 ) eingesetzt. Um eine geeignete Vergleichsbasis zu schaffen, wurden zwei
Schalter mit mo¨glichst gleichem Durchlasswiderstand gewa¨hlt, die u¨ber identische Ga-
tevorwidersta¨nde (5, 3Ω) angesteuert werden. Somit sind Unterschiede im Wirkungs-
grad nach dem Austauschen eines Schalters im gleichen Arbeitspunkt auf den Einfluss
Parameter SPP07N60C3 SPP08N80C3
Ron 0, 6Ω 0, 65Ω
uDSmax 631V 806V
Snubber RCD-Snubber ohne
ipeak 4, 9A 4, 9A
Tabelle 3.1.: Flyback zur Messung der Schaltverluste
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der ho¨heren Drain-Source-Spannung zuru¨ckzufu¨hren.
Der Wirkungsgrad der Schaltung wurde fu¨r jeden Schalter in vier verschiedenen
Arbeitspunkten ermittelt. Dabei ergaben sich die in Abbildung 3.4 gezeigten Verla¨ufe.
Es ist zu beru¨cksichtigen, dass in der 600V-Anordnung ein RCD-Snubber eingesetzt
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Abbildung 3.4.: Gemessene Wirkungsgrade in Abha¨ngigkeit von der Drain-Source-Spannung
wurde, der verlustbehaftet ist. Die Snubberverluste berechnen sich zu:
PSnub =
u2C Snub
RSnub
(3.6)
Um den allein durch die ho¨here Drain-Source-Spannung erzielten Anteil am besse-
ren Wirkungsgrad der 800V-Schaltung zu erhalten, muss der Wirkungsgrad um die
Snubberverluste bereinigt werden. Im Folgenden soll dies beispielhaft fu¨r den letzten
Arbeitspunkt erla¨utert werden:
η800 =
Pout
Pin
=
342, 0W
380, 3W
= 0, 899
η600 =
Pout + PSnub
Pin
=
336, 7W+ 2, 8W
378, 6W
= 0, 896
In der Praxis ergibt sich also eine Verbesserung des Wirkungsgrades um 0, 3%. Dies
entspricht in obiger Anordnung etwa 1, 1W.
Bei einer gemessenen Streuinduktivita¨t von 1, 6µH und einem abzuschaltenden Spit-
zenstrom von 4, 9A la¨sst sich der theoretische Unterschied der Ausgangsleistungen im
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gleichen Arbeitspunkt berechnen (Gl. (3.3)):
poff =
(4, 9A)2 · 1, 6µH · 200 kHz
2
uDSmax
uDSmax − 400V
Daraus ergeben sich Ausschaltverluste von 10, 4W fu¨r die 600V-Anordnung und 7, 6W
fu¨r die 800V-Schaltung. Die Differenz betra¨gt 2, 8W. Durch Vergleich mit den tat-
sa¨chlich gemessenen Unterschieden in den beiden Schaltungsvarianten wird deutlich,
dass die Verbesserungen durch eine erho¨hte Drain-Source-Spannung beim Ausschalten
in der Praxis nicht so stark ausgepra¨gt sind, wie zuerst angenommen. Gru¨nde hierfu¨r
ko¨nnen im unterschiedlichen Schaltverhalten der untersuchten Schalter oder in Messun-
genauigkeiten liegen. Ebenso ist in der Praxis die Drain-Source-Spannung am Schalter
wa¨hrend des Ausschaltens nicht konstant, sondern verla¨uft sinusfo¨rmig. Es ist außer-
dem anzunehmen, dass die Schaltverluste an der Gleichrichterdiode im Falle der hohen
Kommutierungsspannung ho¨her sind, was einer Verringerung der Gesamtverluste der
Schaltung entsprechend entgegenwirkt.
Als Fazit la¨sst sich aus den Messungen ableiten, dass die untersuchte Methode im
Falle einer Flyback-Anwendung nicht den gewu¨nschten Vorteil hinsichtlich einer Wir-
kungsgradverbesserung erbringt. Die zu erwartenden Mehrkosten fu¨r einen Schalter
ho¨herer Spannungsfestigkeit werden nicht durch die alleinige Einsparung eines Snub-
bers und der damit verbundenen Verluste gerechtfertigt.
3.1.2. Gatevorwidersta¨nde
U¨ber die Gatevorwidersta¨nde ist es mo¨glich, das Schaltverhalten eines MOSFET inner-
halb gewisser Grenzen gezielt zu beeinflussen. Je kleiner dabei der Widerstand gewa¨hlt
wird, um so schneller erfolgt die Umladung der Gate-Source-Kapazita¨t des Bauteils
und somit der Ein- bzw. Ausschaltvorgang. Das Ergebnis sind geringere Schaltver-
luste. Dies gilt in der hier untersuchten Schaltung jedoch nur bis zu einem fu¨r den
speziellen Bauteiltyp und den konkreten Schaltungsaufbau bestimmten Mindestwert
des Vorwiderstands. Wird der Widerstandswert u¨ber diese Grenze hinweg weiter ver-
ringert, so kann ein Anstieg der Schaltverluste beobachtet werden. Grund hierfu¨r sind
beim Schalten auftretende Schwingungen am Gate des Bauteils, die den Schaltvorgang
verlangsamen bzw. das Bauteil wa¨hrend des Schaltens wiederholt aufsteuern und sper-
ren und somit erho¨hte Schaltverluste hervorrufen. Maßgeblichen Einfluss hierauf hat
die Layoutgestaltung und der eingesetzte Typ von Leistungshalbleiter. Der Wert des
Gatevorwiderstands muss im oben beschriebenen Fall demnach groß genug sein, um
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im Gate-Kreis auftretende Schwingungen in einem genu¨genden Maße zu beda¨mpfen.
Beim Vera¨ndern des Schaltverhaltens des Schalters muss daru¨ber hinaus beru¨cksichtigt
werden, dass damit immer auch eine Vera¨nderung des Schaltverhaltens der sekunda¨r-
seitigen Diode(n) verbunden ist. D.h. eine Reduktion der Verluste am Schalter kann
durchaus zu einer Erho¨hung der Schaltverluste der Diode fu¨hren (siehe Kap. 3.2).
Anhand der o.g. Versuchsschaltung wurde der Wirkungsgrad in verschiedenen Ar-
beitspunkten fu¨r eine Reihe unterschiedlicher Ausschalt-Gatevorwidersta¨nde ermittelt.
Als Schalter wurde ein Infineon CoolMOS SPP20N60C3 eingesetzt. Dabei stellte sich
heraus, dass der bezu¨glich Verlustleistung optimale Gatevorwiderstand zum Ausschal-
ten fu¨r diesen Schaltertyp bei ca. 5, 3Ω liegt. Der ermittelte Kurvenverlauf des Wir-
kungsgrades ist in Abbildung 3.5 zu sehen. Eingeschaltet wurde in allen Fa¨llen identisch
mit 22Ω. Der oben erla¨uterte Effekt gilt analog fu¨r das Einschalten mit verschiedenen
Widerstandswerten.
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Abbildung 3.5.: Gemessene Wirkungsgrade in Abha¨ngigkeit vom Gatevorwiderstand
Aus den Messungen la¨sst sich ableiten, dass durch eine zu große Abweichung von
den im Datenblatt des eingesetzten Schalters empfohlenen Werten fu¨r den Gatevor-
widerstand zusa¨tzliche Schaltverluste entstehen ko¨nnen. Der optimale Wertebereich
fu¨r Gatevorwidersta¨nde ist hauptsa¨chlich vom Typ des Halbleiterschalters sowie der
Layoutgestaltung abha¨ngig und kann nicht allgemeingu¨ltig angegeben werden. Zusa¨tz-
lich ist zu beachten, dass ein umso breiteres Spektrum an elektromagnetischen Sto¨-
rungen entsteht, je schneller die Schaltvorga¨nge des Leistungsschalters erfolgen, d.h.
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je gro¨ßer die Spannungs- und Stromgradienten werden. Zur Einhaltung gu¨ltiger EMV-
Sto¨raussendungsnormen bedarf es also eines an das Schaltverhalten angepassten Filter-
aufwandes. Eine detaillierte Betrachtung der EMV-Problematik soll der Fachliteratur
(z. B. [11]) vorbehalten bleiben. Auf die in einer Schaltung entstehenden Verluste bezo-
gen, ist es grundsa¨tzlich vorteilhafter, relativ schnell zu schalten und die entstehenden
Sto¨rungen durch Filtermaßnahmen zu da¨mpfen, als durch langsame Schaltvorga¨nge auf
Kosten ho¨herer Verluste weniger Sto¨rungen zu emittieren. Der hier erzielbare ho¨here
Wirkungsgrad fu¨hrt auf der einen Seite zu einer Reduktion der notwendigen Maß-
nahmen zur Abfuhr der Verlustleistung, kann durch die zusa¨tzlichen Entsto¨rbauteile
andererseits jedoch eine Verringerung dieses Kostenvorteils fu¨r einen solchen Wandler
zur Folge haben.
3.1.3. Reduktion des Strom-Effektivwertes
Durch die Verringerung des Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnisses n2
n1
kann bei kon-
stanter Ausgangsleistung der Strom-Effektivwert durch den Schalter reduziert werden.
Da fu¨r den Schalter gilt pon = i
2
eff Ron, stellt dies eine Mo¨glichkeit dar, die Durch-
lassverluste zu verringern.
Der Mittelwert des Eingangsstromes berechnet sich aus:
i¯ =
pin
uin
(3.7)
Da nur wa¨hrend der Einschaltdauer des Schalters Strom fließt, betra¨gt der Mittelwert
wa¨hrend ton:
i¯on =
i¯
D
(3.8)
Der Effektivwert berechnet sich unter der vereinfachten Annahme eines rechteckfo¨rmi-
gen Verlaufs daraus zu:
ieff = i¯on
√
D =
pin
uin
√
D
(3.9)
Fu¨r den Flyback-Converter erha¨lt man aus Gl. (2.35):
D =
1
uin n2
uout n1
+ 1
(3.10)
Bei konstanter Ein- und Ausgangsspannung vergro¨ßert sich somit das Tastverha¨ltnis
mit abnehmendem U¨bersetzungsverha¨ltnis n2
n1
. Mit den Gl. (3.9) und (3.10) erha¨lt man:
ieff =
pin
uin
√
uin
uout
n2
n1
+ 1 (3.11)
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Das U¨bersetzungsverha¨ltnis n2
n1
erha¨lt man aus dem Verha¨ltnis von Ausgangsspannung
zu auf die Prima¨rseite reflektierter Spannung:
n2
n1
=
uout
urefl
(3.12)
Mit urefl = uDS nenn − uin − ures folgt daraus:
n2
n1
=
uout
uDS nenn − uin − ures (3.13)
Ã D = uDS nenn − uin − ures
uDS nenn − ures (3.14)
Das bedeutet, dass sich das U¨bersetzungsverha¨ltnis in Abha¨ngigkeit von der maxi-
malen Drain-Source-Spannung uDS nenn, der Eingangsspannung uin sowie der Reserve
fu¨r transiente U¨berspannungen ures kontinuierlich a¨ndern kann. In der Praxis spricht
nichts gegen den Einsatz von Transformatoren mit gebrochenen U¨bersetzungsverha¨lt-
nissen. Es gilt lediglich die Einschra¨nkung, dass i.d.R. keine halben Windungszahlen
realisierbar sind (eine Ausnahme stellen hier z.B. EE-Kerne bei Verwendung von nur
einem Wicklungsfenster dar). Unter Verwendung dieser Beziehungen ergibt sich fu¨r den
Effektivwert des Prima¨rstroms:
ieff =
pin
uin
√
uin
uDS nenn − uin − ures + 1 (3.15)
Der Einsatz eines Schalters mit hoher Sperrspannung ermo¨glicht die Verwendung ei-
nes Transformators mit kleinem U¨bersetzungsverha¨ltnis n2
n1
und entsprechend ho¨herem
Tastverha¨ltnis. Dies fu¨hrt zu einem gu¨nstigeren Stromeffektivwert fu¨r den Schalter,
ggf. verbunden mit einem ungu¨nstigeren Tastverha¨ltnis fu¨r die Gleichrichterdiode (vgl.
Abschnitt 3.2). Maßgeblichen Einfluss hat hier noch die Wahl der Spannungsreserve fu¨r
auftretende Transienten (Schwingungsvorgang wa¨hrend des Ausschaltens): Wird sie zu
groß gewa¨hlt, so wird die Sperrfa¨higkeit des Schalters nicht optimal ausgenutzt und
damit mo¨glicherweise nicht die bestmo¨gliche Effizienz der Schaltung erreicht.
3.1.4. Einfluss des Durchlasswiderstandes
Den Zusammenhang zwischen Nennspannung eines MOSFET QHV , seiner aktiven
Chipfla¨che AHV und dem Durchlasswiderstand verglichen mit einem Bauteil niedri-
gerer Spannungsklasse QLV beschreibt folgende Gleichung:
RonHV AHV = RonLV ALV
(
uHV
uLV
)2,5
(3.16)
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Der Exponent des Quotienten der beiden zula¨ssigen Maximalspannungen kann im Be-
reich von 2 bis 3 liegen. Er ist vom verwendeten Halbleitermaterial abha¨ngig und wird
fu¨r die Betrachtungen in dieser Arbeit als konstant bei 2, 5 liegend angesehen. Dieser
Wert entspricht in etwa dem von marktu¨blichen Hochspannungs-MOSFETs.
Da mit zunehmender Spannungsfestigkeit eines Schalters die Dicke der aktiven Chip-
fla¨che zunimmt, steigt bei gleichem Fla¨cheninhalt der Durchlasswiderstand an. Das
bedeutet, dass ein Schalter QHV mit doppelter Spannungsfestigkeit wie ein Schalter
QLV bei gleicher Chipfla¨che einen 5,7-fachen Ron besitzt. Anders ausgelegt mu¨sste der
Schalter QHV die 5,7-fache Chipfla¨che besitzen, um den gleichen Ron aufzuweisen wie
QLV . Dies fu¨hrt zu Herstellungskosten fu¨r das Bauteil, die um ein Vielfaches u¨ber
denen von QLV liegen. Abbildung 3.6 verdeutlicht den Zusammenhang grafisch. Als
Vergleichsbasis dienen hierbei Chipfla¨che und Ron eines 600V-MOSFET.
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Abbildung 3.6.: Vera¨nderung des Ron in Abha¨ngigkeit von Nennspannung und Chipfla¨chen-
verha¨ltnis - normiert auf Werte eines typischen 600V-Schalters
Neuartige Materialien fu¨r Leistungshalbleiter
In der Versuchsschaltung aus Abschnitt 3.1.1 wurde das Schaltverhalten eines Infineon
CoolMOS SPP11N80C3 mit dem einer Infineon JFET -Kaskode 1500V/4A verglichen.
Beide Bauteile weisen bei 25 ◦C den gleichen Durchlasswiderstand von 450mΩ auf
(siehe Tab. 3.2).
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Parameter SPP11N80C3 JFET 1500V
Ron 0, 45Ω 0, 45Ω
uDS nenn 800V 1400V
AChip 10mm
2 4, 5mm2
inenn 11A 4, 5A
Tabelle 3.2.: Gegenu¨berstellung Si-CoolMOS – SiC-JFET
Durch die eingesetzte Silicium-Carbid-Technologie ist die zur Erzielung eines be-
stimmten Durchlasswiderstandes beno¨tigte Mindestchipfla¨che im JFET kleiner als bei
einem herko¨mmlichen MOSFET a¨hnlicher Spannungsklasse in Silicium-Technologie.
Um den selbstleitenden JFET fu¨r den Anwender als normally-off -Bauteil verfu¨gbar
zu machen, wird von Infineon eine Kaskodenstruktur eingesetzt. Hierbei bildet ein
Niederspannungs-MOSFET in Reihe zum JFET das eigentliche u¨ber die Gateleitung
ansteuerbare Bauteil. Das Ergebnis ist ein Leistungsschalter mit erheblich ho¨herer
Sperrspannung als 600V- bzw. 800V-MOSFETs bei vergleichbar geringem Durch-
lasswiderstand und ebenso schnellem Schaltverhalten.
Mosfet (Si)
JFET (SiC)
D
S
G
Abbildung 3.7.: Schaltbild eines Infineon 1500V JFET
Die in Abbildung 3.8 dargestellten Oszillogramme zeigen die jeweiligen Verla¨ufe von
Drainstrom und Drain-Source-Spannung in oben genannter Anwendung. Wirkungs-
gradmessungen in gleichen Arbeitspunkten (Tabelle 3.3) zeigen identische Wirkungs-
grade von CoolMOS und JFET.
Bei den von Infineon zur Verfu¨gung gestellten JFET -Kaskoden handelt es sich um
Prototypen fu¨r erste Applikationsversuche. Der Zeitpunkt einer Markteinfu¨hrung ist
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iD
uDS
iD
uDS
Abbildung 3.8.: Schaltvorga¨nge von SPP11N80C3 (li.) und JFET -Kaskode 1500V/4A (re.)
noch nicht abzuscha¨tzen. Bereits zum jetzigen Zeitpunkt jedoch ist absehbar, dass Lei-
stungshalbleiter in SiC-Technologie einen Quantensprung im Bereich der Hochspannungs-
Leistungsschalter markieren und den nutzbaren Spannungsbereich deutlich nach oben
erweitern. Bereits seit la¨ngerem sind Leistungsdioden in SiC-Technologie am Markt
erha¨ltlich.
Gro¨ße SPP11N80C3 JFET 1500V
uin 400, 3V 401, 3V
i¯in 0, 964A 0, 918A
pin 385, 9W 368, 4W
uout 50, 63V 49, 86V
i¯out 6, 86A 6, 67A
pout 347, 3W 332, 6W
η 0, 900 0, 903
Tabelle 3.3.: Vergleich von Ein- und Ausgangsgro¨ßen CoolMOS – JFET
3.1.5. Durchlassverluste
Mit dem in Gl. (3.15) gewonnenen Ausdruck fu¨r den Strom-Effektivwert erha¨lt man fu¨r
die Durchlassverluste i2eff ·Ron im Schalter:
pQon =
p2in
u2in
(
uin
uDS nenn − uin − ures + 1
)
Ron (3.17)
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Aus einer Erho¨hung der Spannungsklasse des Schalters und der Verringerung des U¨ber-
setzungsverha¨ltnisses n2
n1
ergeben sich damit zwei gegenla¨ufige Effekte:
• Verringerung des Stromeffektivwertes durch den Schalter
• Erho¨hung des im Schalter wirksamen Durchlasswiderstandes mit zunehmender
Spannungsklasse
Fu¨r den Vergleich von zwei Anwendungen mit Schaltern unterschiedlicher Nennspan-
nung erha¨lt man aus den Gl. (3.16) und (3.17) folgenden Ausdruck:
pQonHV
pQonLV
=
(
uin
uDS nennHV −uin−ures + 1
)
(
uin
uDS nennLV −uin−ures + 1
) ALV
AHV
(
uDS nennHV
uDS nennLV
)2,5
(3.18)
Die Abbildungen 3.9 und 3.10 veranschaulichen diese Abha¨ngigkeiten grafisch. Die
Darstellung ist auf einen Transistor QLV mit Nennspannung 600V normiert. Die Ein-
gangsspannung der Anwendung betra¨gt dabei 400V, die Ausgangsspannung 48V und
die Spannungsreserve 150V.
Es wird deutlich, dass im gewa¨hlten Beispiel der Einsatz eines 800V-MOSFET in
Kombination mit einem angepassten U¨bersetzungsverha¨ltnis des Transformators das
Optimum darstellt. Die aktive Chipfla¨che ko¨nnte auf 59% des 600V-Vergleichstypen
verkleinert werden, ohne mehr Durchlassverluste zu erzeugen. Wird die Gro¨ße der Chip-
fla¨che beibehalten, so lassen sich andererseits die Durchlassverluste um 40% verringern.
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Abbildung 3.9.: Abha¨ngigkeit der Durchlassverluste von Nennspannung und Chipfla¨che
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Abbildung 3.10.: Abha¨ngigkeit der Durchlassverluste von der Chipfla¨che
3.1.6. Streuinduktivita¨t
Ein wichtiges Kriterium bei der Dimensionierung von potenzialgetrennten Schaltnetz-
teilen ist die Streuinduktivita¨t auf der Prima¨rseite des Transformators. Sie wirkt wie
eine Luftspule, in der wa¨hrend der Einschaltdauer des Transistors Energie gespeichert
wird. Beim Ausschalten des Schalters muss diese Energie in den Zwischenkreis bzw.
zur Last u¨bertragen oder in den einfachsten Fa¨llen zwischengespeichert oder durch
eine Snubberschaltung abgebaut werden. Geschieht dies nicht, so treten zum Aus-
schaltzeitpunkt unkontrollierbare U¨berspannungsspitzen an den Anschlussklemmen des
Transformators und somit auch u¨ber dem Schalter auf. Diese ko¨nnen zum einen den
Transformator bescha¨digen und zum anderen den Schalter zersto¨ren.
Die auf der Prima¨rseite messbare Streuinduktivita¨t in einer Schaltung setzt sich aus
drei Teilen zusammen:
• Induktivita¨t des prima¨rseitigen Schaltungslayouts
• Parasita¨re Induktivita¨t des Transformators, die durch eine nicht ideale Kopplung
zwischen Prima¨r- und Sekunda¨rseite entsteht (Koppelfaktor k < 1)
• Auf Prima¨rseite transformierte Induktivita¨t des sekunda¨rseitigen Schaltungslay-
outs (von Topologie abha¨ngig)
In der Praxis ist die prima¨rseitige Layoutinduktivita¨t in der Regel vernachla¨ssigbar,
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da sie verglichen mit den beiden anderen aufgefu¨hrten parasita¨ren Induktivita¨ten mit
Abstand am kleinsten ist. Sie wird daher im Folgenden nicht weiter beru¨cksichtigt.
Die Streuung eines Transformators Lσ T liegt fu¨r Transformatoren ohne Luftspalt typi-
scherweise zwischen 0,1% und 1% der Hauptinduktivita¨t. Dieser Wert ha¨ngt stark von
Wickelschema und -technik sowie von den Windungszahlen ab. Ein hoher Verschach-
telungsgrad bzw. bifilare Bewicklung ergeben eine minimale Streuinduktivita¨t. Durch
einen Luftspalt im Kern kann der Magnetisierungsstrom erho¨ht werden. Dies entspricht
einer Verringerung der Hauptinduktivita¨t. Die Streuinduktivita¨t wird hierdurch i.d.R.
nicht vera¨ndert, daher trifft die o.g. Faustregel fu¨r die Ho¨he der Streuinduktivita¨t in
diesen Fa¨llen nicht zu. Die Wicklungsverluste ko¨nnen bedingt durch Stromverdra¨n-
gungseffekte im Bereich um einen diskreten Luftspalt deutlich steigen.
Die parasita¨re Induktivita¨t des sekunda¨rseitigen Schaltungslayouts Lσ B sek ist unab-
ha¨ngig vom Transformator. Sie wird von der Leitungsfu¨hrung ab den Anschlussklem-
men des Transformators bestimmt und bleibt somit konstant.
Es ergibt sich der folgende allgemeine Ausdruck fu¨r die Streuinduktivita¨t auf der
Prima¨rseite des U¨bertragers:
Lσ = Lσ T (Lh) + Lσ B (3.19)
Um die A¨nderung der Hauptinduktivita¨t in Abha¨ngigkeit von der Nennspannung des
Schalters zu erhalten, muss der zula¨ssige Stromripple auf der Prima¨rseite mit in die
Betrachtungen einbezogen werden. Dieser bestimmt die Gro¨ße der Hauptinduktivita¨t
Lh:
Lh =
uinDT
∆i
(3.20)
∆i wird i.d.R. als Anteil r des wa¨hrend ton fließenden Strom-Mittelwertes angegeben:
∆i =
pin
uinD
r (3.21)
Ã Lh =
u2inD
2
pin f r
(3.22)
Mit Gl. (3.14) erha¨lt man:
Lh =
u2in
pin f r
(
uDS nenn − uin − ures
uDS nenn − ures
)2
(3.23)
Es wird die folgende Normierung eingefu¨hrt:
Lhn =
Lh
u2in
pin f
(3.24)
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Ã Lhn =
1
r
(
uDS nenn − uin − ures
uDS nenn − ures
)2
(3.25)
Dieser Kurvenverlauf ist in Abbildung 3.11 dargestellt.
0
0,5
1,0
1,5
2,0
2,5
3,0
3,5
4,0
4,5
0% 50% 100% 150% 200%
Strom-Ripple
uDS nenn = 800V
uDS nenn = 600V
uDS nenn = 1200V
uDS nenn = 1000V
uDS nenn = 1300V
Lh/Lh n
Abbildung 3.11.: Abha¨ngigkeit der Hauptinduktivita¨t von Nennspannung des Schalters und
Stromripple
Fu¨r die Streuinduktivita¨t ergibt sich demnach:
Lσ T = (1− k) u
2
in
pin f r
(
uDS nenn − uin − ures
uDS nenn − ures
)2
= Lσ (3.26)
Aufgrund der Funktionsweise des Flyback-Converters (Prima¨r- und Sekunda¨rseite
fu¨hren abwechselnd den Laststrom) entspricht dieser Ausdruck nahezu der gesamten
wirksamen Streuinduktivita¨t im Ausschaltzeitpunkt des Schalters. Da die Streuinduk-
tivita¨t des prima¨rseitigen Boardlayouts Lσ B i.d.R. erheblich geringer ist, wird diese
hier nicht weiter beru¨cksichtigt.
3.1.7. Streuenergie
Die in der Streuinduktivita¨t am Ende der Einschaltzeit gespeicherte Energie berechnet
sich aus Eσ =
1
2
Lσ i
2
peak. Der Spitzenwert des Stromes pro Taktzyklus berechnet sich aus
der Summe von Mittelwert wa¨hrend der Einschaltdauer pin
uinD
und halbem Stromripple
(Gl. (3.21)):
ipeak =
pin
uinD
(
1 +
r
2
)
(3.27)
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Mit der bereits bekannten Beziehung fu¨r D ergibt sich die gespeicherte Energie:
Eσ =
1
2
(
(1− k) u
2
in
pin f r
(
uDS nenn − uin − ures
uDS nenn − ures
)2)
·
·
(
pin
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures
(
1 +
r
2
))2
(3.28)
Eσ =
1
2
(
(1− k) u
2
in
pin f r
(
1
uDS nenn − ures
)2)
·
·
(
pin
uin
(uDS nenn − ures)
(
1 +
r
2
))2
(3.29)
Eσ =
1
2
(
(1− k) pin
f r
(
1 +
r
2
)2)
(3.30)
Unter den oben getroffenen Annahmen und Vereinfachungen ist die in der Streuin-
duktivita¨t gespeicherte Energie proportional von den Faktoren Leistung, Frequenz und
Koppelfaktor abha¨ngig. Der Ripple ist in Gleichung (3.30) sowohl einmal im Za¨hler als
auch einmal im Nenner enthalten. Dies bedeutet, dass bei gro¨ßerem zula¨ssigen Ripple
der Transformator eine geringere Induktivita¨t besitzen muss, was weniger Windungen
und somit einer geringeren mo¨glichen Streuinduktivita¨t entspricht. Andererseits fu¨hrt
ein gro¨ßerer Ripple jedoch zu einem ho¨heren Spitzenstrom im Transformator (bei kon-
stanter Leistung) und somit zu einer ho¨heren Energie in der Streuinduktivita¨t.
3.1.8. Transformatorverluste
Die Verluste im Transformator setzten sich aus den Wicklungsverlusten und den Kern-
verlusten zusammen. In den folgenden Abschnitten werden die Abha¨ngigkeiten der
Verluste von verschiedenen Faktoren aufgezeigt und Mo¨glichkeiten zur Reduktion er-
la¨utert.
3.1.8.1. Wicklungsverluste
Die Wicklungsverluste werden maßgeblich durch die Effektivwerte der Stro¨me durch
die Wicklungen und den Wicklungswiderstand bestimmt. Die Stromeffektivwerte ent-
sprechen denen durch Schalter bzw. Diode und sind daher leicht zu ermitteln. Der
wirksame Wicklungswiderstand dagegen ist abha¨ngig von der Art des verwendeten
Wickelmaterials, der Wicklungsgeometrie sowie der Schaltfrequenz. Der stromfu¨hren-
de Querschnitt der Wicklungen wird sowohl durch den Skineffekt (Ru¨ckkopplung des
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Magnetfeldes eines von Wechselstrom durchflossenen Leiters auf sich selbst) als auch
durch den Proximityeffekt (Einkopplung des Magnetfeldes in benachbarte stromfu¨h-
rende Leiter) beeinflusst.
Zur Thematik der Wicklungsverluste in Transformatoren existiert eine Reihe von
Publikationen, denen die detaillierte Theorie zur Berechnung entnommen werden kann
(siehe [14][15][17]).
Fu¨r die Wicklungsverluste im Transformator gilt (zur Bedeutung der einzelnen Va-
riablen und weitere Erla¨uterungen siehe [15]):
PCu = RDC w
(
i2x rmsMx + i
2
x rms
m2x − 1
3
Dx+
+ Hbegr x rms ix rms cos (ϕbegr x rms − ϕi x) bwx
my
mxDx+
+ H2begr x rms
b2wx
m2y
Dx + ix rms iy rms cos (ϕi x − ϕi y)
)
+
+RDC w
(
i2y rmsMy + i
2
y rms
m2y − 1
3
Dy+
+ Hbegr y rms iy rms cos (ϕbegr y rms − ϕi y) bw y
mx
myDy+
+ H2begr y rms
b2w y
m2x
Dy + iy rms ix rms cos (ϕi y − ϕi x)
)
(3.31)
Die einzelnen Koeffizienten bedeuten:
Gleichstromwiderstand
RDC w = mxmy
ρ lm
ax ay
(3.32)
Eindringtiefe
∆ =
√
ρ
pi f µ0
(3.33)
Geometriefaktoren
ξx =
ay
√
my ax
bw x
∆
(3.34)
ξy =
ax
√
mx ay
bw y
∆
(3.35)
Skin-Faktoren
Mx = ξx
sinh 2ξx + sin 2ξx
cosh 2ξx − cos 2ξx (3.36)
My = ξy
sinh 2ξy + sin 2ξy
cosh 2ξy − cos 2ξy (3.37)
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Proximity-Faktoren
Dx = 2ξx
sinh ξx − sin ξx
cosh ξx + cos ξx
(3.38)
Dy = 2ξy
sinh ξy − sin ξy
cosh ξy + cos ξy
(3.39)
Auf die Herleitung der Gl. (3.31) bis (3.39) soll an dieser Stelle nicht na¨her eingegan-
gen werden. Sie dienen vielmehr dem Versta¨ndnis und der Analyse der physikalischen
Zusammenha¨nge: Aus der Vielzahl von Koeffizienten geht hervor, dass bei konstantem
Stromeffektivwert A¨nderungen an der Wicklungsgeometrie entscheidenden Einfluss auf
die elektrischen Eigenschaften und die Kupferverluste im Transformator haben ko¨nnen.
Daraus ist abzuleiten, dass die Verluste durch folgende Maßnahmen auf ein Minimum
gebracht werden ko¨nnen:
• Verwendung von Kupferfolien oder HF-Litzen mit optimierter Zahl der Einzela-
dern und optimiertem Aderquerschnitt (ax, ay ↓ Ã ξ ↓)
• Verschachtelung von Prima¨r- und Sekunda¨rwicklung. Dadurch wird die Summe
der Stro¨me durch die von der na¨chsten Verschachtelungsebene umschlossene Fla¨-
che reduziert.
H
zweifach verschachtelt
H
unverschachtelt
Abbildung 3.12.: Magnetische Feldsta¨rke bei verschachtelten Wicklungen
∑
I =
∮
H dl (3.40)
Unter der Annahme, dass der magnetische Fluss vom Kern gefu¨hrt wird und die
mittlere Wegla¨nge darin konstant ist, erha¨lt man:
H =
∑
I
l
(3.41)
Bei symmetrischer Verschachtelung der Wicklungen kann somit erreicht werden,
dass nach jeder Verschachtelungsstufe H = 0 ist. Abb. 3.12 verdeutlicht dies.
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Aus Gl. (3.31) ist ersichtlich, dass somit die Wicklungsverluste reduziert werden
ko¨nnen.
• Verringerung der Windungszahl (mx,my ↓ Ã ξ ↓). Dies fu¨hrt jedoch zu einer
Verlagerung der Verluste ins Kernmaterial:
∆B =
u∆t
nAmagn
Ã PV magn ↑ wenn n ↓ , da PV magn ∼ ∆B2...2,5 (3.42)
• Minimierung der Lagenzahl durch Kernformen mit entsprechendem Wickelfen-
ster. Bei vielen Wicklungslagen sind Stromverdra¨ngungseffekte in den mittleren
Lagen durch das Feld der umgebenden Leiter zu beobachten. D.h. in den Leitern
fließen Wirbelstro¨me, die ohmsche Verluste erzeugen, deren Summenstrom nach
außen hin jedoch sehr gering ist.
Da der beno¨tigte Leiterquerschnitt bei vorgegebener Stromdichte vom Stromeffektiv-
wert abha¨ngt, kann es vorkommen, dass bei der Dimensionierung des Transformators
die Mindestgro¨ße des Wickelfensters als ausschlaggebende Gro¨ße fu¨r die Wahl der Kern-
form herangezogen werden muss [18][19][20]. Die Kupferverluste im Transformator sind
durch geeignete Auslegung des Leitermaterials und der Transformatorkernform sowie
durch Verschachtelung der Wicklungen gut beherrschbar. Daher wird imWeiteren nicht
na¨her auf diese Verluste eingegangen. Ein geeignetes Werkzeug zur Berechnung von
Wicklungs- und Kernverlusten mit hoher Genauigkeit stellt die Software von Dr.-Ing.
E. Drechsler dar, die in [15] vorgestellt wird.
3.1.8.2. Kernverluste
In der Leistungselektronik werden als induktive U¨bertrager hauptsa¨chlich Ferrite sowie
Pulvereisen eingesetzt. Pulvermaterial besitzt bei Anwendungen, die einen Luftspalt
im Magnetkreis beno¨tigen den Vorteil, dass dieser u¨ber das gesamte Volumen des Ma-
gnetmaterials verteilt ist. Bei Ferritkernen muss dieser Luftspalt durch Abtragen von
Material an einem oder mehreren Schenkeln erzeugt werden. Das Ergebnis ist ein mag-
netischer Pfad, der gro¨ßtenteils einen niedrigen und auf einem kleinen Wegstu¨ck (Luft-
spalt) einen sehr hohen magnetischen Widerstand besitzt. Die dort herrschende hohe
magnetische Feldsta¨rke bewirkt in den umgebenden Leitern Stromverdra¨ngungseffek-
te, die die Wicklungsverluste gegenu¨ber einer Anwendung mit Pulvermaterial erho¨hen
(siehe Gl. (3.31)).
Bereits 1892 formulierte C.P. Steinmetz die nach ihm benannte Gesetzma¨ßigkeit der
magnetischen Verluste in Abha¨ngigkeit von der Flussdichte [21]. Untersuchungen haben
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seitdem gezeigt, dass diese Verluste nicht – wie von Steinmetz formuliert – allein von
der magnetischen Flussdichte B abha¨ngen, sondern auch eine Abha¨ngigkeit von der
Frequenz, der Kurvenform des aussteuernden Signals, einem etwaigen DC-Offset sowie
der Kernform besteht. Die heute gebra¨uchliche Form des Steinmetz-Gesetzes lautet:
PFe = VFe p0
(
f
f0
)ef ( Bˆ
Bˆ0
)eB
(3.43)
Dabei gilt im Allgemeinen, dass ef ≥ 1 und eB ≥ 2. Aus diesem Zusammenhang geht
hervor, dass eine Reduktion der magnetischen Flussdichte in der Regel einen gro¨ße-
ren Einfluss auf die Verringerung magnetischer Verluste hat als eine Reduzierung der
Arbeitsfrequenz. Das bedeutet fu¨r den Entwurf eines Transformators, dass zur Mini-
mierung des Bauraums immer eine Erho¨hung der Arbeitsfrequenz einer Erho¨hung der
magnetischen Flussdichte vorzuziehen ist. Moderne Magnetmaterialien fu¨r Leistungs-
u¨bertrager lassen sich heute bis zu Frequenzen von ca. 500 kHz wirtschaftlich einsetzen.
Da Hersteller von Magnetwerkstoffen fu¨r jedes Material ein Datenfeld der spezifischen
Kernverluste in Abha¨ngigkeit vom Scheitelwert der magnetischen Flussdichte sowie der
Frequenz angeben, ko¨nnen die beiden Exponenten ef und eB problemlos daraus ermit-
telt werden. Dabei ist zu beachten, dass die ermittelten Exponenten nur innerhalb
einer begrenzten Umgebung um den gewa¨hlten Arbeitspunkt gu¨ltig sind. Bei erhebli-
chem Unterschied in Frequenz bzw. Flussdichte besitzen auch die Exponenten andere
Werte. Zur Verdeutlichung ist in Abbildung 3.13 ein Kennlinienfeld fu¨r das Material
N97 von EPCOS dargestellt (entnommen aus [47]).
Da die o.g. Kennlinien von den Herstellern an Ringkernen aufgenommen werden,
ist es no¨tig, einen sog. Formfaktor kform einzufu¨hren. Dieser beschreibt die Erho¨hung
der spezifischen magnetischen Verluste bei Verwendung eines von der Ringform abwei-
chenden Kerns. Der Formfaktor kann fu¨r jede Kernform aus dem o.g. Kennlinienfeld
sowie einer im jeweiligen Datenblatt angegebenen Verlustleistung ermittelt werden. Am
Beispiel eines ETD39-Kerns (N97) von EPCOS bedeutet dies (siehe [48]):
PV ≤ 5, 1W bei 200mT, 100 kHz, 100 ◦C, VFe = 11, 5 cm3
Aus dem Kennlinienfeld erha¨lt man:
pV ◦ = 0, 3W/cm3 fu¨r den gleichen Arbeitspunkt
Somit ergibt sich als Formfaktor:
kform =
PV
VFe
pV ◦
(= 1, 5 fu¨r Beispiel) (3.44)
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Abbildung 3.13.: Datenfeld N97-Ferritmaterial (EPCOS)
Da die Ringform das Optimum zur Fu¨hrung des magnetischen Flusses darstellt, sind
die Formfaktoren fu¨r alle abweichenden Kernformen > 1. Ecken und Kanten im magne-
tischen Weg fu¨hren zu einer Einschnu¨rung des Flusses und somit zu einer lokal erho¨hten
Flussdichte mit entsprechend ho¨heren Verlusten. In Abbildung 3.14 sind die Vorga¨nge
veranschaulicht.
Ein weiterer Unterschied zwischen den vom Hersteller zur Verfu¨gung gestellten Da-
tenfeldern und dem Praxiseinsatz ist die Form der magnetischen Aussteuerung. Die
Angaben in den Datenbla¨ttern beruhen grundsa¨tzlich auf sinusfo¨rmiger Aussteuerung.
In den Anwendungen, bei denen die Fluss-Zeit-Funktionen von der Sinusform abwei-
chen, sind andere Kernverluste zu erwarten als bei einem reinen Sinus. Dabei sind
sowohl ho¨here (z.B. rechteckfo¨rmige Aussteuerung) als auch geringere Verluste (z.B.
Einschnürunggleichmässiger
Querschnitt
Abbildung 3.14.: Magnetische Pfade im Ring- und ETD-Kern
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dreieckfo¨rmige Aussteuerung) mo¨glich. Ein Ansatz zur Berechnung der dort auftreten-
den Verluste ist der in [15] genannte (vgl. auch [22]). Hierbei werden steigende sowie
fallende Flanken von B jeweils durch einen Sinus mit der Periodendauer der doppelten
Anstiegs- bzw. Abfallzeit angena¨hert (siehe Abb. 3.15). Als Ergebnis fu¨r die Verluste
erha¨lt man somit:
PFe = VFe
(
1
crise
psin rise
Trise
T
+
1
cfall
psin fall
Tfall
T
)
(3.45)
wobei crise und cfall Korrekturfaktoren darstellen, die die Anna¨herung der tatsa¨chlichen
Kurvenform durch sinusfo¨rmige Verla¨ufe beru¨cksichtigen. Sie lassen sich ermitteln aus:
c =
pi
2∫
0
(
pi
2
sinϕ
)ef dϕ
pi
2
(3.46)
Trise/2 Tfall/2
T
B
t
Annäherung durch Sinus
Abbildung 3.15.: Anna¨herung nichtsinusfo¨rmiger Verla¨ufe
Einen z.Zt. noch relativ unerforschten Einflussfaktor auf die Kernverluste stellt ein
etwaiger Gleichanteil bei der Magnetisierung des Kerns dar. Es ist zu beobachten,
dass die anfallenden Verluste bei konstanter Temperatur und Frequenz proportional
zur Ho¨he des Gleichanteils der Magnetisierung zunehmen. Dieser Effekt wa¨chst u¨ber-
proportional an mit Verringerung der wechselnden magnetischen Aussteuerung ∆B.
Das Verha¨ltnis zwischen spezifischer Verlustleistung bei reiner Sinusaussteuerung und
solcher mit zusa¨tzlichem Gleichanteil wird als Displacementfaktor bezeichnet. Da der
Andre´ Blum 54
3. Flyback-Converter
Effekt im Normalfall fu¨r die magnetischen Verluste einer Anwendung keine entschei-
dende Rolle spielt und auch erst seit relativ kurzer Zeit beobachtet und erforscht wird,
existieren dazu noch keine allgemeingu¨ltigen mathematischen Beschreibungen. Aus die-
sem Grund wird er hier nicht weiter beru¨cksichtigt.
3.2. Sekunda¨rseitige Gleichrichtung
Auf den Ausgangsgleichrichter entfa¨llt ein nicht zu vernachla¨ssigender Anteil der in
einem Schaltnetzteil auftretenden Verluste. Diese ko¨nnen bis zu einem Viertel der Ge-
samtverlustleistung betragen [41]. Die anfallenden Verluste teilen sich in Durchlassver-
luste und Schaltverluste auf, die beide erhebliche Gro¨ßenordnungen annehmen ko¨nnen.
Ausschlaggebend hierfu¨r ist zum einen die Wahl der eingesetzten Diode(n) und zum
anderen die Betriebsart und der Arbeitspunkt des Schaltnetzteils. Wird die Schal-
tung im CCM betrieben, so sind aufgrund des kleineren Stromeffektivwertes geringere
Durchlassverluste zu erwarten als im DCM. Andererseits werden die Schaltverluste
u¨ber denen im DCM liegen, da die Diode den sekunda¨rseitigen Transformatorstrom
ausschalten muss.
Durch den Einsatz geeigneter Dioden ko¨nnen die Ausschaltverluste erheblich mini-
miert werden. Hier bietet sich der Einsatz von Schottky-Dioden an, da diese im Ver-
gleich zu herko¨mmlichen bipolaren Dioden sowohl geringere Durchlass- (uF ≥ 0, 5V) als
auch Ausschaltverluste aufweisen. Fu¨r hohe Spannungsklassen, in denen aufgrund ihrer
relativ niedrigen Durchbruchspannungen (bis ca. 250V) keine Schottky-Dioden mehr
einsetzbar sind, kommen sog. Ultra-Fast Dioden (z.B. Turboswitch von ST Microelec-
tronics oder FRED von IXYS) in Frage. Diese sind fu¨r Spannungen bis 1800V erha¨ltlich
und besitzen entsprechend ho¨here Flussspannungen bis zu 1, 5V. Die Vorteile der bei-
den vorgenannten Diodentypen vereinen die seit kurzem auf dem Massenmarkt erha¨ltli-
chen Silicium-Carbid-Schottky-Dioden von z.B. Infineon (thinQ!-Diodes). Aufgrund des
gro¨ßeren Bandabstands von SiC im Vergleich zu reinem Silicium besitzen diese Bauteile
ho¨here Sperrspannungsfestigkeiten trotz eines niedrigeren Durchlassspannungsabfalls.
Da die SiC-Dioden als weitere nur minimale Sperrschichtkapazita¨ten aufweisen, zeigen
sie beim Ausschalten nur einen a¨ußerst geringen kapazitiven Umladestrom.
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3.2.1. Beanspruchungen im Flyback-Converter
Neben der Wahl der Diodenart und -spannungsklasse steht der Schaltnetzteilentwickler
noch vor dem Problem, eine Diode mit der fu¨r seine Anwendung passenden Stromklasse
auszuwa¨hlen. Hierbei ist zu beachten, dass die zu den Bauteilen gemachten Angaben
in den Datenbla¨ttern von Hersteller zu Hersteller unterschiedlich sind. Die angegebe-
nen Stromwerte ko¨nnen Gleichwerte, Effektivwerte oder Mittelwerte bei vorgegebener
Kurvenform und Tastverha¨ltnis sein. In Tabelle 3.4 sind beispielhaft die verschiede-
nen Dimensionierungsgro¨ßen fu¨r eine Gleichrichterdiode in einer Flyback-Anwendung
angegeben.
Beispielhafte Dimensionierung fu¨r Flyback-Converter:
Eingangsspannung: 400V
Ausgangsspannung: 48V
Leistung: 400W
Stromripple: 0, 3
Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnis: n1
n2
= 3
1
1−D uDmin i¯D i¯Don iD eff iDpeak
0, 735 181, 3V 8, 3A 11, 3A 9, 7A 13, 0A
Tabelle 3.4.: Beispielhafte Richtwerte fu¨r Diodendimensionierung
Vor allem bei einem fu¨r die Diode ungu¨nstigen Tastverha¨ltnis weichen der Mittelwert
und der Effektivwert des Diodenstroms stark voneinander ab. Dieser Sachverhalt ist fu¨r
das gegebene Beispiel in Abbildung 3.16 dargestellt. Deshalb ist es in solchen Anwen-
dungsfa¨llen notwendig, den Effektivwert des von der Diode zu fu¨hrenden Stroms oder
seinen Mittelwert bezogen auf die Zeit, in der die Diode leitend ist (¯iDon), zu kennen
und die Diode danach auszuwa¨hlen. Es hat sich in der Praxis bewa¨hrt, zur Sicherheit
den Stromeffektivwert mit dem Faktor 2 zu bewerten und eine Diode dieser Stromklas-
se und der entsprechenden Spannungsklasse einzusetzen. Fu¨r das obige Beispiel wa¨re
eine Ultrafast-Doppeldiode STTH2003C (2 ·10A, 300V) von ST Microelectronics oder
eine SiC-Doppeldiode SDP20S30 (2 · 10A, 300V) von Infineon eine geeignete Wahl.
Wa¨hrend der Einschaltdauer des Schalters muss die Gleichrichterdiode die auf die
Sekunda¨rseite transformierte Eingangsspannung zuzu¨glich der Ausgangsspannung sper-
ren. Dieser Wert stellt die Mindestanforderung an die Spannungsklasse der Diode dar.
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Abbildung 3.16.: Abha¨ngigkeit des Diodenstroms vom Tastverha¨ltnis bei konstantem Aus-
gangsstrom
Je nach der Auslegung des eingesetzten Diodensnubbers muss in der Praxis noch ei-
ne Spannungsreserve von ca. 25% dieses Wertes dazugerechnet werden, um transiente
U¨berspannungen mit zu beru¨cksichtigen. In der Off-Zeit des Schalters fu¨hrt die Diode
die Summe aus Laststrom und Kondensatorstrom. Dieser Wert ist fu¨r die Wahl der
Stromtragfa¨higkeit der einzusetzenden Diode ausschlaggebend. Der Wert erho¨ht sich
in der Praxis noch um die Ha¨lfte des eingestellten Stromripples.
uD ≥ uin n2
n1
+ uout + ures (3.47)
iD ≥ i¯out
D
(1 +
r
2
) (3.48)
3.2.2. Auftretende Verluste
Die in einer Diode entstehenden Verluste lassen sich als Summe von Durchlass-, Schalt-
sowie Sperrverlusten berechnen [42][43]. Die Einschaltverluste ko¨nnen dabei in der Pra-
xis vernachla¨ssigt werden, da sie erheblich geringer sind als z.B. Ausschalt- oder Durch-
lassverluste.
PD = PDon + PD sw + PDoff (3.49)
Wobei gilt:
PDon = uD to · i¯out +RD · i2D eff (3.50)
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Der Ausdruck basiert auf der Anna¨herung der Durchlasskennlinie von Dioden durch
den Zusammenhang
uD = uD to + iD ·RD, (3.51)
in dem uD to die Schwellspannung der Diode gema¨ß Datenblatt und RD der angena¨herte
Durchlasswiderstand der Diode ist. Beide Werte sind aus den entsprechenden Daten-
bla¨ttern der Halbleiterhersteller entnehmbar. Weitere simulative Untersuchungen zum
Durchlassverhalten sind in Abschnitt 3.4.3 zu finden.
Die Ausschaltverluste ergeben sich zu
PD sw = 0, 5 · iRR · ublock · tb · f (siehe Abb. 3.17) (3.52)
Und die Verluste im sperrenden Zustand der Diode betragen
PDoff = ublock · iDR ·D, (3.53)
wobei iDR den Sperrstrom der Diode bezeichnet. In der Regel ko¨nnen auch die Sperr-
verluste fu¨r Schaltnetzteile in der Praxis vernachla¨ssigt werden. D ist grundsa¨tzlich
auf den Schalter bezogen angegeben. Das Dioden-Tastverha¨ltnis entspricht somit in
der Flyback-Anwendung 1−D.
iD
uD
iforw
- ublock
ta tb
iRR
Abbildung 3.17.: Ermittlung der Dioden-Ausschaltverluste
Das Schaltverhalten des Schalters und der Diode beeinflussen sich im Flyback-Con-
verter gegenseitig. Besitzt die Diode beispielsweise eine ausgepra¨gte Ru¨ckstromspitze,
so ist diese auch als Stromspitze im Drainstrom des Schalters zu sehen und vergro¨-
ßert somit die Einschaltverluste des Schalters. Ebenso ist es mo¨glich, durch gezielte
Verlangsamung des Einschaltvorganges am Schalter (gro¨ßerer Gatevorwiderstand) die
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Ausschaltspannungsspitze an der Diode zu reduzieren. Anna¨hernd optimales Verhalten
hinsichtlich der Schaltvorga¨nge liegt beim Einsatz von SiC-Dioden vor. Bedingt durch
die minimalen Sperrschichtkapazita¨ten treten kaum Umladestro¨me auf. Dies ist v.a.
im Hinblick auf weitere Erho¨hungen der Schaltfrequenzen in Stromversorgungen von
Vorteil. In [25] wird der Einsatz herko¨mmlicher und moderner Epitaxialdioden sowie
einer SiC-Diode in einer Boost-PFC ausfu¨hrlich untersucht. Dabei wird deutlich, dass
die Wahl einer geeigneten Diode einen nicht zu unterscha¨tzenden Einfluss auf den Ge-
samtwirkungsgrad der Anwendung hat (im konkreten Fall eine Verbesserung um bis zu
1, 5% unter Verwendung der SiC-Diode)[25][26].
3.3. Ausgangskondensator
Aluminium-Elektrolytkondensatoren stellen auf dem Schaltnetzteilmarkt den Standard
fu¨r große DC-Energiezwischenspeicher dar. Gru¨nde hierfu¨r sind die hohe Energiedichte,
große zula¨ssige Ripple-Stro¨me sowie ein gutes Preis/Leistungs-Verha¨ltnis [36][37].
3.3.1. Beschreibung der physikalischen Eigenschaften
Um das Frequenzverhalten des Kondensators sowie die entstehenden inneren Verlu-
ste erkla¨ren zu ko¨nnen, muss das Bauteil durch ein Ersatzschaltbild beschrieben wer-
den. Dieses besteht aus einer Reihenschaltung von C||RLC , RESR und LESL (siehe
Abb. 3.18). RLC bezeichnet einen Widerstand, der sich durch den Leckstrom bei einer
bestimmten Spannung u¨ber dem Kondensator ergibt. Da der Einfluss des Leckstroms
im Vergleich zu den Verlusten durch Umladevorga¨nge verschwindend gering ist, wird
er in den folgenden Betrachtungen nicht weiter beru¨cksichtigt [37]. Die Impedanz des
Kondensators berechnet sich somit zu:
Z = RESR + j
(
ωLESL − 1
ωC
)
(3.54)
RESR LESLC
RLC
Abbildung 3.18.: Ersatzschaltbild eines AL-Elektrolytkondensators
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Abbildung 3.19.: Typischer Impedanzverlauf in Abha¨ngigkeit von der Frequenz (aus [36])
Im unteren Frequenzbereich (< 1 kHz) kann dieser Ausdruck zu Z = RESR − j 1ωC
vereinfacht werden (Abb. 3.19). Das Verhalten wird maßgeblich vom kapazitiven Anteil
bestimmt, die Impedanz sinkt mit steigender Frequenz. Bei der Resonanzfrequenz des
Kondensators lo¨schen sich kapazitiver und induktiver Anteil gegenseitig aus (ωLESL =
1
ωC
) und das Bauelement zeigt ausschließlich ohmsches Verhalten bis schließlich mit
weiter zunehmender Frequenz der Einfluss der Ersatzserieninduktivita¨t LESL dominant
wird und die Impedanz Z des Kondensators ansteigt (Z = RESR + j ωLESL).
Der Verlustfaktor tan δ gibt das Verha¨ltnis aus Ersatzserienwiderstand und Kapazita¨t
an:
tan δ = RESR · ωC (3.55)
Dieser Faktor wird umso gro¨ßer, je ho¨her die Frequenz ist, mit der der Kondensa-
tor ge- und entladen wird und je niedriger die Temperatur ist (Abb. 3.20). Fu¨r einen
sinusfo¨rmigen Ripplestrom mit der Frequenz ω lassen sich somit die im Kondensator
anfallenden Verluste abscha¨tzen:
PC sin = RESRω · i2rip eff ω =
tan δωϑ
ωCωϑ
i2rip eff ω (3.56)
Hierbei ist zu beachten, dass die Kapazita¨t C kein statischer Wert ist, sondern ebenfalls
von der Temperatur sowie der Betriebsfrequenz abha¨ngt. Abbildung 3.21 veranschau-
licht die Zusammenha¨nge.
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Abbildung 3.20.: Typische Abha¨ngigkeit des tan δ von Frequenz und Temperatur [36]
Der zula¨ssige Maximalwert des Ripplestroms sowie der maximale tan δ werden von
den Kondensatorherstellern in den Datenbla¨ttern ihrer Produkte angegeben. Diese Wer-
te gelten jeweils fu¨r eine bestimmte Frequenz und Temperatur. Davon abweichende
Betriebspunkte ko¨nnen mit Hilfe der in den Datenbla¨ttern angegebenen Graphen be-
rechnet werden. Die fu¨r den Ripplestrom enthaltenen Angaben bezeichnen grundsa¨tz-
lich den Effektivwert eines sinusfo¨rmigen Stromverlaufs. In der Praxis treten jedoch
Abbildung 3.21.: Einflussfaktoren auf die Kapazita¨t (aus [36])
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gro¨ßtenteils nicht-sinusfo¨rmige Lade- und Entladestro¨me auf. Die exakte Berechnung
der im Kondensator auftretenden Verluste durch den Ladestrom muss somit u¨ber eine
Fourier-Analyse des Ladestromes und Aufsummierung der einzelnen Frequenzanteile
erfolgen:
PC =
n∑
ν=1
tan δνf0 ϑ
2piνf0Cνf0 ϑ
i2ν eff (3.57)
3.3.2. Kondensatorverluste
Wie sich zeigen la¨sst, kann die o.g. Verlustberechnung fu¨r den Praxisgebrauch stark
vereinfacht werden: Es wird zuna¨chst angenommen, dass sich der Verlustfaktor tan δ
pro Frequenzdekade verzehnfacht (Abb. 3.20, 3.21) und die Kapazita¨t konstant ist.
Sowohl tan δ als auch C seien unabha¨ngig von der Temperatur. Unter der Annahme,
dass der Kondensatorstrom den in Abbildung 3.22 gezeigten Verlauf hat (C → ∞)
und der Laststrom konstant ist (Entladestrom iC− = iout), erha¨lt man durch eine
Fourier-Analyse bis zur 20ten Harmonischen die in Abb. 3.23 beispielhaft gezeigten
Frequenzspektren fu¨r den Flyback-Converter.
t
1-D D
|∆iC|
iC+
iC-
iout
uout
iC
iL2
Abbildung 3.22.: Angenommener Verlauf des Kondensatorstroms in Flyback-Anwendung
Je gro¨ßer D bei konstantem Laststrom wird, umso ho¨her wird sowohl der Effek-
tivwert als auch der Einfluss der ganzzahligen harmonischen Frequenzanteile auf die
entstehenden Kondensatorverluste, da in ku¨rzerer Zeit ein ho¨herer Strom den Konden-
sator aufla¨dt:
iC+ = iout
D
1−D (3.58)
Der Effektivwert dieser Stromform berechnet sich zu:
iC eff =
√
(1−D) i2C+ +D i2C− (3.59)
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Abbildung 3.23.: Frequenzspektren der Kondensatorstro¨me ohne Filterdrossel fu¨r unter-
schiedliche Tastverha¨ltnisse bezogen auf iout
Ein Vergleich der mittels Fourier-Analyse berechneten Verluste (Gl. (3.57)) mit dem
Ausdruck i2C eff ·RESRf0 liefert einen von D abha¨ngigen Korrekturfaktor fu¨r die anfal-
lende Verlustleistung. RESRf0 beschreibt den Ersatzserienwiderstand bei der Grundfre-
quenz f0 (Schaltfrequenz). Somit ergibt sich zur Berechnung der Kondensatorverluste
aus dem Effektivwert von iC folgende empirische Beziehung:
PC ≈ i2C eff ·RESR f0 · kRE (3.60)
wobei gilt:
kRE =
{
1, 18 1√
D
: D ≤ 0, 5
1, 18 1√
1−D : D > 0, 5
(3.61)
Einsetzen der Gl. (3.58) und (3.59) in (3.60) ergibt:
PC ≈
{
i2outRESR f0 · 1, 18 D√D
(
D
1−D + 1
)
: D ≤ 0, 5
i2outRESR f0 · 1, 18 D√1−D
(
D
1−D + 1
)
: D > 0, 5
(3.62)
In Tabelle 3.5 ist ein Vergleich der Ergebnisse von Gl. (3.57) (berechnet fu¨r typische
Werte gebra¨uchlicher Elektronlytkondensatoren) mit solchen aus Gl. (3.62) aufgefu¨hrt.
Daraus geht hervor, dass die Berechnung mit dem empirisch gewonnenen Ausdruck
im Bereich 0, 05 ≤ D ≤ 0, 95 genu¨gend genau ist, um in der Praxis die Verluste
abscha¨tzen zu ko¨nnen ohne eine Fourier-Analyse des Kondensatorstroms durchfu¨hren
zu mu¨ssen. Die Verlustleistung pC ist in der Tabelle auf die Normierungsbasis PC norm =
i2out ·RESRf0 bezogen.
Je gro¨ßer das Tastverha¨ltnis in einer Flyback-Anwendung ist, umso ho¨her sind die
Belastungen, denen der Ausgangskondensator ausgesetzt ist. Da es sich beim Flyback-
Converter um eine Schaltung mit einem virtuellen Stromzwischenkreis handelt, ko¨nnen
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D iC+
iout
iC eff
iout
pC
pC norm
exakt pC
pC norm
vereinfacht Fehler
0,95 19,00 4,36 99,01 100,27 1,2%
0,90 9,00 3,00 31,50 33,58 6,6%
0,80 4,00 2,00 9,50 10,55 11,2%
0,50 1,00 1,00 1,73 1,67 -3,6%
0,20 0,25 0,50 0,59 0,66 11,2%
0,10 0,11 0,33 0,39 0,41 6,6%
0,05 0,05 0,23 0,27 0,28 1,2%
Tabelle 3.5.: Vergleich exakter und gena¨herter normierter Verluste im Elektrolytkondensator
die Kondensatorverluste nicht durch eine zusa¨tzliche vorgeschaltete Drossel verringert
werden. Die Parameter Tastverha¨ltnis und Ausgangsstrom beeinflussen maßgeblich die
Strombelastung des Ausgangskondensators.
Das vorgestellte Verfahren zur empirischen Berechnung der auftretenden Konden-
satorverluste stellt fu¨r den Entwickler eine starke Vereinfachung zur Dimensionierung
der kapazitiven Energiespeicher dar. Es ist damit mo¨glich, eine fu¨r die Schaltungsent-
wicklung genu¨gend genaue Abscha¨tzung der zu erwartenden Verluste in Elektrolytkon-
densatoren durchzufu¨hren, ohne eine Fourieranalyse des Stroms durchfu¨hren oder eine
Vielzahl von Parametern aus den Datenbla¨ttern der Kapazita¨ten heraussuchen zu mu¨s-
sen. Die durch Vereinfachungen bedingten Ungenauigkeiten des Berechnungsverfahrens
betragen maximal 11%. Hierbei werden die tatsa¨chlich auftretenden Verluste i. d. R.
kleiner sein als die berechneten, was eine zusa¨tzliche Sicherheit fu¨r den Anwender des
Na¨herungsverfahrens bedeutet.
3.4. Simulation des Flyback-Converters
Die in den vorangegangenen Kapiteln erarbeiteten theoretischen Zusammenha¨nge bil-
den zusammen mit den durchgefu¨hrten praktischen Untersuchungen an Flyback-Ver-
suchstra¨gern die Basis fu¨r weiterfu¨hrende Simulationen. Von den Einflussfaktoren auf
die Verlustleistung von Flyback-Topologien, die in den vorangegangenen Kapiteln auf-
gezeigt wurden, bieten die Halbleiter die gro¨ßten Freiheitsgrade, um die Eigenschaften
der zu untersuchenden Schaltung maßgeblich zu variieren. Der Schwerpunkt der simu-
lativen Untersuchungen in diesem Abschnitt liegt daher auf der Frage, welche Schlu¨s-
seleigenschaften Halbleiter in einem Flyback-Converter besitzen mu¨ssen, um diesen mit
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einem maximalen Wirkungsgrad zu betreiben. Fu¨r die Simulationen werden die Eigen-
schaften der passiven Bauelemente, wie z. B. Transformator und Ausgangskondensator,
als gegeben angenommen.
3.4.1. Beschreibung des Flyback-Simulationsmodells
Die Simulation erfolgt mit MATLAB/Simulink auf Basis der in den vorangegange-
nen Kapiteln aufgezeigten mathematischen Zusammenha¨nge. Auf die Verwendung von
bereits in der Simulationssoftware enthaltenen Modellen fu¨r Halbleiter oder passive
Bauelemente wird bewusst verzichtet. Zum einen ist dies vorteilhaft, um im Bedarfsfall
den Detaillierungsgrad des Modells und damit die Rechenzeit reduzieren zu ko¨nnen
und zum anderen, um eine maximale Flexibilita¨t hinsichtlich der Modellierung des
Schaltverhaltens zu erhalten, die vorgefertigte Modelle nicht immer bieten ko¨nnen.
Der Flyback-Converter la¨sst sich als ein verkettetes System von Differentialgleichun-
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Abbildung 3.24.: Flyback-Converter in Simulink (oberste Modellebene)
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gen zweiter Ordnung darstellen. Diese wurden fu¨r eine u¨bersichtliche und anwendungs-
freundliche Gestaltung nicht direkt als Gleichungssysteme in MATLAB, sondern im
grafischen Werkzeug Simulink umgesetzt. Hierdurch wird u. a. die Mo¨glichkeit ero¨ff-
net, zusammengeho¨rige Untersysteme von Gleichungen in sogenannte Subsystems zu
gruppieren und das Gesamtmodell durch entsprechende Gruppierung und Farbgebung
u¨bersichtlich zu strukturieren. Die Oberfla¨che fu¨r den Anwender a¨hnelt damit der von
rein grafischen Simulationswerkzeugen. Abbildung 3.24 zeigt die oberste Ebene des
Simulationsmodells fu¨r den Flyback-Converter in Simulink. Die Darstellung der Un-
tersysteme (z. B. Ansteuerung, Transformator oder Snubber) ist in Anhang A.3.1 zu
finden.
Die farbliche Darstelltung der Blo¨cke wurde entsprechend ihrer Funktion gewa¨hlt,
um ein schnelles Auffinden von relevanten Eingabegro¨ßen, Ausgabegro¨ßen sowie Un-
tersystemen zu ermo¨glichen. Der verwendete Farbcode ist in Tabelle 3.6 aufgefu¨hrt.
Blockfarbe Funktion
gru¨n Eingabegro¨ße
gelb Ausgabegro¨ße fu¨r Visualisierung bzw. zum Abspeichern
blau Eingangsgro¨ße fu¨r Austausch von Variableninhalten
zwischen verschiedenen (Unter-)Systemen
rot Ausgangsgro¨ße fu¨r Austausch von Variableninhalten
zwischen verschiedenen (Unter-)Systemen
grau Untersystem, das weitere Berechnungen auf Basis
der Eingangsgro¨ßen ausfu¨hrt (Subsystem)
orange Dokumentation zum jeweiligen Simulationsmodell
Tabelle 3.6.: Farbcode fu¨r Blo¨cke im Simulationsmodell
Die Ansteuerung des Flyback-Wandlers besteht aus einem PWM-Spannungssignal,
das unter Beru¨cksichtigung parasita¨rer Elemente und des Gatevorwiderstands auf das
Gate des Leistungshalbleiters gefu¨hrt wird. Fu¨r die korrekte Berechnung der Gate-
Source-Spannung wird der Gatestrom aus dem MOSFET-Modell in das Subsystem
der Ansteuerung zuru¨ckgefu¨hrt. Aus der Gate-Source Spannung werden im MOSFET-
Modell zusammen mit dem Laststrom und den einstellbaren Parametern des Halb-
leiterschalters die Ausgangsgro¨ßen Gatestrom und Drain-Source-Spannung berechnet.
Das Modell des Transistors selbst besteht aus drei Kapazita¨ten sowie einer von Gate-
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und Drain-Source-Spannung abha¨ngigen Stromquelle. Diese kann aus Datenblattwer-
ten des jeweiligen Halbleiters erstellt werden. Die Werte der drei MOSFET-Kapazita¨ten
wurden aus Datenbla¨ttern sowie aus dem Abgleich mit praktischen Messungen ermittelt
(Kapazita¨tsmessungen, Vergleich von Schaltverla¨ufen). Ziel war, einen Ausgangspunkt
fu¨r die Simulation herzustellen, der bezu¨glich der auftretenden Verluste in identischen
Arbeitspunkten mo¨glichst gut mit der realen Schaltung u¨bereinstimmt. Auf die Model-
lierung der Spannungsabha¨ngigkeiten der Kapazita¨ten des Transistors wurde verzichtet,
da eine solche Nachbildung sich in erheblich la¨ngeren Simulationszeiten niederschla¨gt
und sich grundlegende Aussagen u¨ber das Verhalten bei kleinen oder großen Kapazi-
ta¨tswerten auch aus einem statischen Modell ableiten lassen. Parasita¨re Anschlussin-
duktivita¨ten und -widersta¨nde werden im Halbleitermodell ebenfalls beru¨cksichtigt.
Aus der Zwischenkreisspannung und der Drain-Source-Spannung wird die an der Pri-
ma¨rseite des Transformators anliegende Spannung ermittelt. Diese bildet zusammen
mit dem sekunda¨rseitigen Laststrom die Eingangsgro¨ßen fu¨r das Subsystem Trans-
formator. Darin werden unter Beru¨cksichtigung von Haupt- und Streuinduktivita¨ten,
U¨bersetzungsverha¨ltnis sowie parasita¨ren Elementen der prima¨rseitige Strom und die
Ausgangsspannung des U¨bertragers berechnet. Diese stellt die Eingangsgro¨ße fu¨r die
Diodengleichrichtung und Last dar.
Die Gleichrichterdiode wird durch eine spannungsabha¨ngige Stromquelle parallel zu
einer spannungsabha¨ngigen Kapazita¨t nachgebildet. Analog zum MOSFET sind die
Werte aus Datenblatt und Vergleich von Simulationsmodell mit realem Schaltungsver-
halten ermittelbar. Ausgangsgro¨ße der Diode ist ein Strom, der durch einen Konden-
sator gegla¨ttet wird und die ohmsche Last versorgt.
Sowohl fu¨r den MOSFET als auch fu¨r die Diode existieren im Simulationsmodell
Snubber-Subsysteme, die RC-Glieder zur Beda¨mpfung von Schwingungsvorga¨ngen beim
Schalten enthalten. Durch geeignete Auslegung der Snubber ko¨nnen die Spannungsspit-
zen an Schalter und Diode auf die jeweils zula¨ssigen Maximalwerte begrenzt werden. Die
in den Snubber-Netzwerken anfallende Verlustenergie pro Schaltperiode wird einzeln
berechnet und kann fu¨r Vergleiche verschiedener Arbeitspunkte mit herangezogen wer-
den. Die Ermittlung der Verlustleistung und -energie in den Halbleitern erfolgt durch
Berechnung der Momentanleistung u¨ber dem Bauteil und Integration u¨ber die Schalt-
periode. Die entstehenden Verla¨ufe erlauben eine Differenzierung zwischen Einschalt-,
Ausschalt- und Durchlassverlusten.
Fu¨r die hier durchgefu¨hrten simulativen Untersuchungen sind als Ergebnisse nicht
die absoluten Zahlenwerte selbst von Interesse, sondern vielmehr der Vergleich dieser
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Werte und Verla¨ufe in Modellen mit unterschiedlichen Parametern, wie z.B. Kapazi-
ta¨tswerten oder Sperrspannungen der Halbleiter. Ausgangspunkt bildet die Flyback-
Schaltung, mit der aus 400V Eingangsspannung eine Ausgangsspannung von 48V bei
einer Ausgangsleistung von 600W bereitgestellt werden soll. Als Halbleiterschalter wird
der o.g. SPP20N60C3 (600V, 20A) nachgebildet und als Diode auf der Sekunda¨rseite
eine SDP20S30 (SiC-Doppeldiode von Infineon, 300V, 20A) verwendet. Als Vergleichs-
referenz fu¨r die Simulation wurde das Modell bezu¨glich Schaltverhalten und Verlusten
zuna¨chst mo¨glichst gut auf das Verhalten der realen Testschaltung angepasst. Im zwei-
ten Schritt wurden von diesem Referenzmodell ausgehend die unterschiedlichen Halb-
leitereigenschaften variiert. Die erzielten Kurvenverla¨ufe im stationa¨ren Zustand der
Modelle sind im Anhang ab Seite 149 abgebildet.
3.4.2. Variation der parasita¨ren Kapazita¨tswerte der Halbleiter
In Abbildung 3.25 ist das Modell fu¨r MOSFETs zu sehen, das der Simulation zu Grunde
liegt. Mit CGS, CDG und CDS sind die drei typischen parasita¨ren Kapazita¨ten zwischen
den Anschlu¨ssen eines solchen Bauteils bezeichnet. Ihre Gro¨ßenordnung fu¨r reale Halb-
leiter kann aus dem entsprechenden Datenblatt entnommen werden. Meist sind dort die
Werte fu¨r Ciss, Coss und Crss angegeben, aus denen das Verhalten der Halbleiter mit
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Abbildung 3.25.: Ersatzmodell fu¨r die Simulation eines MOSFET
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einer Dreieckschaltung von Kapazita¨ten nachgebildet werden kann. Die hier beno¨tigten
Werte lassen sich aus den Datenblattangaben berechnen:
CDS = Coss − Crss (3.63)
CGS = Ciss − Crss (3.64)
CDG = Crss (3.65)
Je nach Anwendungsfall kann es no¨tig sein, anstelle der o.g. Datenblattwerte auf
Kapazita¨ts- oder Ladungswerte zuru¨ckzugreifen, die vom Halbleiterhersteller fu¨r ener-
getische oder zeitliche Betrachtungen zur Verfu¨gung gestellt werden. Dies bedeutet,
dass fu¨r den Fall eines SPP20N60C3 von Infineon anstelle von 2350 pF nur ca. 200 pF
an Gate-Source-Kapazita¨t eingesetzt werden mu¨ssen. Der Grund fu¨r diese großen Un-
terschiede in den zu verwendenden charakteristischen Werten liegt darin, dass die Gro¨-
ßen im realen Halbleiter alle erhebliche Spannungs- und Stromabha¨ngigkeiten aufweisen
und sich somit nur fu¨r ausgewa¨hlte Arbeitspunkte charakteristische Werte angeben las-
sen. Je nach Verwendungszweck (z.B. Darstellung zeitlicher Verla¨ufe oder Berechnung
von Schaltverlusten) muss hier mit dem einen und dort mit dem anderen Datenblatt-
wert gearbeitet werden.
Zu jeder Vergleichssimulation sind im Anhang A.3.2 die entsprechenden Grafiken der
Schalt- und Verlustverla¨ufe enthalten. In den folgenden Tabellen sind jeweils die vor-
gegebenen Kapazita¨tswerte sowie die damit erzielten kumulativen Verluste an Schalter
und Diode fu¨r eine Pulsperiodendauer enthalten. Diese beinhalten Einschalt-, Durchlass-
sowie Ausschaltverluste. Bezu¨glich der Variation der Gate-Source-Kapazita¨t lassen sich
somit folgende Erkenntnisse gewinnen (wMOS bezeichnet generell die Schalterverluste,
wDiode die Verluste in der Diode und η den Gesamtwirkungsgrad der Schaltung):
Referenzmodell
CGS = 1000 pF CGS = 5000 pF CGS = 50000 pF CGS = 100 pF
η 0, 87 0, 88 0, 84 0, 80
wMOS 130µJ 80µJ 450µJ 300µJ
wDiode 85µJ 85µJ 105µJ 80µJ
Tabelle 3.7.: Variation von CGS
Verglichen mit dem Ausgangszustand bewirkt eine Erho¨hung von CGS zuna¨chst eine
Verringerung der Ausschaltverluste im Schalter. Ursache hierfu¨r ist das Abnehmen der
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Schwingungsvorga¨nge von Drain-Source-Spannung und -Strom beim Schalten mit zu-
nehmender Kapazita¨t. Bei weiterer Kapazita¨tserho¨hung spielen Schwingungsvorga¨nge
fu¨r die Schaltverluste keine Rolle mehr, sowohl die Ein- als auch die Ausschaltverlu-
ste werden durch den nun langsameren Schaltvorgang selbst bestimmt. Eine deutliche
Verkleinerung von CGS bewirkt schnellere Schaltvorga¨nge und eine Zunahme der hoch-
frequenten Schwingungen am Gate. Das Resultat sind erho¨hte Ein- und Ausschalt-
verluste am Schalter. Ob derartige Schwingungsvorga¨nge in realen Schaltungen eine
Rolle spielen und in welchen Betriebspunkten sich diese zeigen, ha¨ngt von Faktoren
wie Gro¨ße des Gatevorwiderstandes, Art des eingesetzten Halbleiterschalters, Ho¨he
der Zwischenkreisspannung sowie parasita¨ren Elementen der Schaltung ab. Deutliche
Schwingungsvorga¨nge am Gate sind der Grund fu¨r die plo¨tzliche Zunahme von Schalt-
verlusten bei Einsatz eines zu geringen Gatevorwiderstandes, wie sie auch bei den
praktischen Untersuchungen zum Gatevorwiderstand in Abschnitt 3.1.2 zu beobachten
sind. Mit der Wahl eines geeigneten Wertes fu¨r den Gatevorwiderstand ist es mo¨glich,
den Schwingungsvorga¨ngen am Gate entgegenzuwirken und dennoch die Schaltvorga¨n-
ge nicht entscheidend zu verlangsamen.
Fu¨r eine Variation der Drain-Source-Kapazita¨t zeigen sich die folgenden Abha¨ngig-
keiten:
Referenzmodell
CDS = 70 pF CDS = 700 pF CDS = 10 pF
η 0, 87 0, 80 0, 87
wMOS 130µJ 480µJ 110µJ
wDiode 85µJ 90µJ 85µJ
Tabelle 3.8.: Variation von CDS
Im Vergleich zum Ausgangszustand sind bei deutlich erho¨hter Ausgangskapazita¨t des
Schalters im ausgeschalteten Zustand Schwingungen auf der Drain-Source-Spannung zu
beobachten. Hier schwingt die Schalterspannung mit dem Laststrom der Diode u¨ber den
Transformator hinweg. Die mit der Schwingung verbundenen gro¨ßeren Stromamplitu-
den auf der Sekunda¨rseite resultieren in leicht erho¨hten Durchlassverlusten der Diode.
Die Schwingungen sind jedoch nicht die Ursache fu¨r die nahezu vervierfachten Verlu-
ste im Schalter. Die Gru¨nde hierfu¨r sind das deutlich langsamere Ausschalten und die
la¨ngere Abkommutierungsphase des Laststroms im Vergleich zur Ausgangssimulation.
Eine Reduzierung von CDS auf 10 pF zeigt keine ausgepra¨gten Schwingungen der Drain-
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Source-Spannung mehr und weist daru¨ber hinaus leicht reduzierte Ausschaltverluste am
Schalter auf. An der Diode sind identische Verluste wie in der Referenzsimulation zu
beobachten.
Folgende Auswirkungen sind bei Variation der Drain-Gate-Kapazita¨t zu beobachten:
Referenzmodell
CDG = 7pF CDG = 300 pF CDG = 0, 1 pF
η 0, 87 0, 73 0, 86
wMOS 130µJ 900µJ 160µJ
wDiode 85µJ 85µJ 85µJ
Tabelle 3.9.: Variation von CDG
Sehr große Werte von CDG fu¨hren dazu, dass Spannungsa¨nderungen am Drain bes-
ser auf das Gate ru¨ckkoppeln ko¨nnen. Die Folge sind gleichermaßen verlangsamte Ein-
und Ausschaltvorga¨nge mit erho¨hten Schaltverlusten sowie Schwingungen wa¨hrend der
Aus-Phasen des Schalters, die diesen periodisch u¨ber das Gate wieder in den linea-
ren Bereich der Transistorkennlinie einschalten. Daraus resultiert ein Stromfluss bei
einer sehr hohen Drain-Source-Spannung, was erhebliche Verluste zur Folge hat. In der
Praxis ist hier mit der Zersto¨rung des Schalters zu rechnen. Obwohl die Schwingung
auch auf dem Diodenstrom zu sehen ist, zeigen sich keine Vera¨nderungen bezu¨glich
der Diodenverluste. Eine Reduktion von CDG auf Werte unter die Ausgangswerte der
Referenzsimulation zeigt einen leichten Ru¨ckgang des Wirkungsgrades, obwohl keine
la¨ngeren Schwingungsvorga¨nge in der Aus-Phase des Schalters zu beobachten sind. So-
wohl die Ausschaltverluste im Snubber als auch im Schalter selbst sind verglichen mit
dem Referenzmodell erho¨ht. Ursache ist die geringere Ru¨ckkopplung auf das Gate wa¨h-
rend des Ausschaltvorgangs und das resultierende schnellere Schalten mit entsprechend
ho¨herer U¨berspannung und Verlusten.
Da Dioden ebenfalls eine nicht zu vernachla¨ssigende Kapazita¨t der Sperrschicht auf-
weisen, wurde auch hier der Einfluss dieser Gro¨ße auf das Verhalten in der Flyback-
Schaltung untersucht. Hierbei wird die bereits erwa¨hnte SiC-Doppeldiode nachgebildet.
Die parasita¨re Kapazita¨t liegt gema¨ß Datenblatt zwischen 50 pF bei 300V und 600 pF
bei 0V. Die Spannungsabha¨ngigkeit wurde im Modell durch das U¨bertragen der Da-
tenblattwerte in eine Lookup Table mit der momentan anliegenden Spannung als Ein-
gangsgro¨ße realisiert. Die momentane Diodenkapazita¨t stellt den Ausgangswert dieses
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Abbildung 3.26.: Ersatzmodell fu¨r die Simulation der Diode
Blockes dar und kann im Anschluss mit einem beliebigen Faktor vergro¨ßert oder ver-
kleinert werden. Die aus Variationen der Sperrschichtkapazita¨t der Diode erha¨ltlichen
Ergebnisse sind in der folgenden Tabelle aufgefu¨hrt (siehe auch Anhang, Abb.A.20 und
A.21):
Referenzmodell
CD = 50 pF@250V CD = 500 pF@250V CD = 5pF@250V
η 0, 87 0, 85 0, 87
wMOS 130µJ 110µJ 140µJ
wDiode 85µJ 180µJ 85µJ
Tabelle 3.10.: Variation von CD
Eine Erho¨hung der Sperrschichtkapazita¨t der Diode resultiert in einer gro¨ßeren Men-
ge gespeicherter Ladungstra¨ger im ausgeschalteten Zustand. Die no¨tigen Umladevor-
ga¨nge dauern somit la¨nger und dies bedeutet langsameres Schaltverhalten. Die Folge ist
eine Verzehnfachung der Ausschaltverluste der Diode im Vergleich zur Referenzsimu-
lation. Am Schalter ist als Ergebnis eine reduzierte Maximalspannung zu beobachten,
was sich in entsprechend reduzierten Ausschaltverlusten fu¨r den Schalter niederschla¨gt.
Wa¨hrend des Ausschaltvorganges der Diode ist deutlich der Ru¨ckstrom zum Umladen
der Sperrschichtkapazita¨t zu erkennen. Daru¨ber hinaus treten analog zur Simulation
der großen Ausgangskapazita¨t des Schalters Schwingungen zwischen Schalterstrom und
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Diodenspannung auf. Fu¨r den Fall einer erheblich reduzierten Diodenkapazita¨t sind kei-
ne nennenswerten Schaltverluste mehr feststellbar. Die Verluste der Diode entstehen
ausschließlich im stromfu¨hrenden Zustand. Bedingt durch das schnelle Einschaltvermo¨-
gen der Diode sind am Schalter leicht ho¨here Ausschaltverluste beobachtbar als in der
Referenzsimulation.
Zusammenfassend la¨sst sich feststellen, dass sowohl am Schalter als auch an der Diode
die Einschaltverluste keine große Rolle in der Gesamtverlustbilanz spielen. Am Schal-
ter fallen hauptsa¨chlich die Ausschaltverluste ins Gewicht, wohingegen bei einer Diode
mit Kapazita¨tswerten wie im Referenzmodell die Durchlassverluste maßgeblich sind.
Fu¨r Spannungen bis ca. 200V gibt es am Markt moderne Schottky-Dioden, die bezu¨g-
lich niedriger Kapazita¨t und angemessenen Durchlassspannungen den hier verwendeten
SiC-Bauteilen in nichts nachstehen. Die Vorteile der Silicium-Carbid Technologie wer-
den fu¨r den Anwender erst bei deutlich ho¨heren Spannungen (300V und mehr) greifbar.
Herko¨mmliche Dioden weisen hier um Vielfaches ho¨here Kapazita¨tswerte und erhebli-
che Ru¨ckstromspitzen auf, die sich entsprechend negativ auf den Gesamtwirkungsgrad
auswirken.
3.4.3. Variation des Durchlassspannungsabfalls der Diode
Als zweiter Freiheitsgrad der Halbleiter wird im folgenden der Einfluss des Durch-
lassspannungsabfalls der Diode auf die Gesamtverlustbilanz der Schaltung untersucht.
Auf die Untersuchung des Durchlasswiderstandes am Schalter wird verzichtet, da auf
die Durchlassverluste von MOSFET und SiC-Schalter bereits in Abschnitt 3.1 einge-
gangen wurde und diese hier fu¨r den Gesamtwirkungsgrad nur eine untergeordnete
Rolle spielen.
Fu¨r die Diode ergeben sich folgende Ergebnisse (siehe Anhang, Abb.A.22 und A.23):
Referenzmodell
Durchlasskennlinie lt. Datenblatt Faktor 100 steiler Faktor 0, 1 flacher
η 0, 87 0, 88 0, 81
uKA 1, 35V 0, 88V 4, 50V
wDiode 85µJ 55µJ 265µJ
Tabelle 3.11.: Variation der Diodenflussspannung u¨ber die Steilheit der Durchlasskennlinie
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Es wird deutlich, dass selbst eine erheblich steilere Diodenkennlinie als die aus dem
Datenblatt u¨bernommene die in der Diode anfallenden Verluste nur noch geringfu¨gig
reduziert. Das bedeutet, dass fu¨r eine weitere Absenkung der Durchlassverluste in der
Diode der Fußpunkt der Durchlasskennlinie zu einer niedrigeren Spannung hin verscho-
ben werden muss. Fu¨r die Praxis la¨sst sich daraus ableiten, dass die Spannungsfestig-
keit und das Halbleitermaterial von Leistungsdioden sorgfa¨ltig und entsprechend dem
Einsatzzweck ausgewa¨hlt werden mu¨ssen, um unno¨tige Verluste zu vermeiden. Unter
Umsta¨nden ist es fu¨r den Gesamtwirkungsgrad gu¨nstiger, U¨berspannungsspitzen durch
ein entsprechendes Snubber-Netzwerk zu begrenzen und die Energie darin abzubauen,
als auf dieses zu verzichten und deswegen eine Diode hoher Spannungsfestigkeit mit
gro¨ßerer Flußspannung einzusetzen.
3.4.4. Betrachtung der gegenseitigen Abha¨ngigkeiten zwischen
Transformator und Halbleitern
Basierend auf den Erkenntnissen der vorangegangenen Abschnitte wurden verschiedene
Simulationsmodelle erstellt, die aufzeigen, in welcher Gro¨ßenordnung der Wirkungsgrad
mit verschiedenen (fiktiven) Halbleitern und im U¨bersetzungsverha¨ltnis darauf abge-
stimmten Transformatoren liegen ko¨nnte. Die Hauptinduktivita¨t sowie die Streuinduk-
tivita¨ten des Transformators wie auch die Eigenschaften der anderen passiven Bau-
elemente wurden zuna¨chst als konstant angesehen. Mit gro¨ßer werdendem U¨berset-
zungsverha¨ltnis n1
n2
erho¨ht die konstante Hauptinduktivita¨t des Transformators den
Stromripple, ein Transformator mit gro¨ßerer Hauptinduktivita¨t besitzt jedoch im Ge-
genzug dazu i.d.R. auch gro¨ßere Streuinduktivita¨ten. Erga¨nzend wurden daher noch
zwei extreme Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnisse simuliert, bei denen Haupt- und
Streuinduktivita¨t den realen Werten aus Versuchsschaltungen angepasst wurden, d.h.
der Stromripple wurde hier geringer ausgelegt (Nr. (5) und (6) in Tabelle 3.12).
Der Vergleich der erzielten Wirkungsgrade in den unterschiedlichen Modellen zeigt,
dass diese umso ho¨her ausfallen, je ausgewogener das Tastverha¨ltnis wird und je besser
die eingesetzten Halbleiter auf das System abgestimmt sind. In Modell (2) wurden vor-
handene Schwingungen durch die Anpassung der Halbleiterkapazita¨ten reduziert und
die Durchlassverluste der Diode durch einen geringeren Spannungsabfall minimiert.
Um eine weitere Reduktion der Verluste zu erreichen, wurde in Modell (3) das U¨ber-
setzungsverha¨ltnis auf 3
1
gea¨ndert sowie das Snubbernetzwerk wieder so eingestellt, dass
die Ausschaltspannungsspitzen maximal 700V betragen. Dies wurde in Modell (4) mit
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Nr. Modell η wMOS wDiode wSnubber
(1) Referenzmodell
CDG = 7pF, CDS = 70pF,
CGS = 1000 pF, n1n2 =
2
1
0, 87 130µJ 85µJ 130µJ
(Schalter)
(2) CDG = 7pF, CDS = 50pF,
CGS = 3000 pF, Diodenkennlinie
Faktor 100 steiler, Trafo wie (1)
Snubber fu¨r Schalter wie (1)
0, 895 78µJ 58µJ 120µJ
(Schalter)
(3) Halbleiter wie (2)
n1
n2
= 31
Snubber angepasst
0, 91 55µJ 55µJ 60µJ
(Schalter)
(4) Halbleiter wie (2)
n1
n2
= 41
Snubber angepasst
0, 92 55µJ 55µJ 35µJ
(Schalter)
(5) Schalter wie (2), jedoch 600V-Diode
eingesetzt (SDT12S60)
n1
n2
= 11 mit realen Lh und Lσ
Snubber angepasst
0, 87 130µJ 110µJ 45µJ
(Schalter)
26µJ
(Diode)
(6) Diode wie (2), jedoch 1500V-Schalter
eingesetzt (JFET )
n1
n2
= 81 mit realen Lh und Lσ
Snubber angepasst
0, 88 43µJ 48µJ 45µJ
(Schalter)
Tabelle 3.12.: Maximal erreichbarer Wirkungsgrad im Simulationsmodell fu¨r 600W Flyback
dem U¨bersetzungsverha¨ltnis von 4
1
wiederholt.
Um das Verhalten des Flyback-Converters bei extremen U¨bersetzungsverha¨ltnissen
aufzuzeigen, wurden basierend auf realen Versuchsschaltungen die Modelle (5) und (6)
erstellt, deren Transformatoren identische Werte fu¨r Haupt- und Streuinduktivita¨t be-
sitzen wie die entsprechenden Testschaltungen. Zusa¨tzlich wurde aufgrund der hohen
Spannungen im einen Fall eine 600V SiC-Diode verwendet und im anderen eine 1500V
JFET -Kaskode als Schalter. In Modell (5) wirkt sich das kleine Tastverha¨ltnis in Kom-
bination mit hohem Strom negativ auf die Ausschaltverluste des Schalters sowie die
Durchlassverluste der Diode aus. Zusa¨tzlich muss die U¨berspannungsspitze an der Di-
ode durch ein Snubber-Netzwerk begrenzt werden, was weitere Verluste bedeutet. Auf
diesen Snubber kann in Modell (6) wieder verzichtet werden. Da der JFET fu¨r einen
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Nennstrom von 4A ausgelegt ist, sind erhebliche Durchlassverluste zu beobachten. Ein
Snubber am Schalter ist no¨tig, um die Schwingung auf der Drain-Source-Spannung zu
beda¨mpfen. Es fa¨llt auf, dass hier trotz kleinerer Verluste in Halbleitern und Snubber
der Gesamtwirkungsgrad geringer ausfa¨llt als in Modell (3) oder (4). Offensichtlich fin-
det bei extremen U¨bersetzungsverha¨ltnissen eine erhebliche Erho¨hung der Verluste in
den passiven Bauteilen statt.
Aus Tabelle 3.12 ist ersichtlich, dass die Verluste an Schalter und Diode eine Abha¨n-
gigkeit vom U¨bersetzungsverha¨ltnis sowie der Haupt- und Streuinduktivita¨t des Trans-
formators aufweisen. Um diese Zusammenha¨nge na¨her zu untersuchen und Aussagen
u¨ber einen optimalen Transformator fu¨r ein wirkungsgradoptimiertes Gesamtsystem
ableiten zu ko¨nnen, wurden Simulationen mit verschiedenen U¨bersetzungsverha¨ltnissen
sowie variierenden Haupt- und Streuinduktivita¨ten durchgefu¨hrt. Als Schalter wurde
hier ein 800V MOSFET (Infineon SPP17N80C3 ) modelliert. Mit diesem ist eine ho¨he-
re Sperrspannung als beim 600V-Typ mo¨glich und es kann mehr Strom gefu¨hrt werden
(bis 17A), als dies bei der JFET -Kaskode der Fall ist. Die untersuchten Betriebspunkte
sowie maximal erreichten Wirkungsgrade sind in Tabelle 3.13 aufgefu¨hrt.
Modell Nr. Lh Stromripple r Lσ n1n2 η
(7) 240µH 0, 20 2µH 21 0, 91
(8) 460µH 0, 10 4µH 21 0, 89
(9) 460µH 0, 26 4µH 41 0, 92
(10) 650µH 0, 19 6µH 41 0, 905
(11) 460µH 0, 32 4µH 61 0, 91
(12) 800µH 0, 26 9µH 61 0, 90
Tabelle 3.13.: Abha¨ngingkeit des Wirkungsgrads von der Transformatorauslegung fu¨r 600W
Ausgangsleistung
Die gegenseitigen Abha¨ngigkeiten wurden bereits in Abschnitt 3.1.3 bis 3.1.7 erla¨u-
tert. In der Simulation besta¨tigt sich, dass fu¨r die Schaltung ein Verlustleistungsopti-
mum gefunden werden kann, in dem die Summe aus Ausschaltverlusten und Durch-
lassverlusten minimal ist. Wird dieses Optimum verlassen, so steigen entweder die
Durchlass- oder die Schaltverluste u¨berproportional an. Abbildung 3.27 verdeutlicht
die unterschiedliche Verlustverteilung zwischen den Modellen (8) und (12): Ein geringe-
res U¨bersetzungsverha¨ltnis mit kleinerer Streuung bewirkt ku¨rzere Einschaltzeiten mit
ho¨herem Strom. Dagegen hat ein großes U¨bersetzungsverha¨ltnis eine gro¨ßere Streuung
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Abbildung 3.27.: Vergleich der Verlustaufteilung am Schalter fu¨r die Transformatorauslegun-
gen in Modell (8) und (12)
bei gro¨ßerem Tastverha¨ltnis und kleinerem Strom zur Folge. Somit ko¨nnen die Verluste
der Modelle bei vergleichbarer Gesamtsumme unterschiedlich auf die einzelnen Phasen
der Periodendauer aufgeteilt sein.
Um die hier gewonnenen Erkenntnisse abzusichern, wurden drei ausgewa¨hlte Konfi-
gurationen in Form von realen Versuchsschaltungen bezu¨glich ihrer wichtigsten Merk-
male untersucht. Die in Abschnitt 3.1.1 eingesetzte Schaltung eines Flyback-Converters
wurde dazu genutzt, die Auswirkungen verschienener Windungszahlverha¨ltnisse von
Transformatoren zu vergleichen. Neben dem in AnhangA.1 beschriebenen U¨bertrager
mit n1
n2
= 2
1
wurden noch jeweils ein Transformator mit n1
n2
= 1
1
und mit n1
n2
= 8
1
aufge-
baut (AnhangA.2) und in der Anwendung bei 400W Eingangsleistung eingesetzt. Die
Ergebnisse sind in Tabelle 3.14 zusammengefasst.
Es fa¨llt auf, dass auch hier weder die Variante mit einem besonders niedrigen noch die
mit einem hohen U¨bersetzungsverha¨ltnis n1
n2
den besten Wirkungsgrad aufweist. Beim
Transformator mit Verha¨ltnis n1
n2
= 1
1
liegt dies daran, dass die Streuinduktivita¨t extrem
klein ist und die parasita¨re Kapazita¨t eine zunehmende Rolle fu¨r die Einschaltverlu-
ste des Schalters spielt. Dadurch treten beim Einschalten Stromspitzen bis zu 5A auf
(siehe Anhang, Abb.A.2). Grund fu¨r die ho¨here Kapazita¨t ist die bifilare Bewicklung
des Kerns, bei der Prima¨r- und Sekunda¨rwicklung u¨ber ihre gesamte La¨nge unmittel-
bar nebeneinander aufgebracht werden. Zusa¨tzlich dazu besteht eine große Diskrepanz
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n1
n2
= 11
n1
n2
= 21
n1
n2
= 81
Hauptinduktivita¨t 40µH 460µH 980µH
Streuinduktivita¨t ≤ 1µH 4µH 10µH
Ru¨cku¨bersetzte Spannung 48V 96V 384V
max. Schalterspg. (hart) 448V 496V 784V
Schalter SPP20N60C3 SPP20N60C3 SiC JFET 1500V/4A
max. Tastverha¨ltnis 0, 11 0, 19 0, 49
Schalterstrom (ton) 9, 1A 5, 0A 2, 0A
Schalterstrom (eff.) 3, 0A 2, 2A 1, 4A
Wirkungsgrad 0, 86 0, 90 0, 89
Tabelle 3.14.: Vergleich verschiedener Windungszahlverha¨ltnisse
zwischen dem Effektivwert des Schalterstroms und dem Mittelwert wa¨hrend der Ein-
schaltdauer (Faktor 3), was einen sehr ungu¨nstigen Betriebszustand fu¨r die eingesetzten
Halbleiter darstellt. Ganz anders ist dieses Verha¨ltnis im Falle des U¨bersetzungsverha¨lt-
nisses von 8
1
(Anhang, Abb.A.4). Hier besteht nur ein geringer Unterschied zwischen
diesen beiden Stromwerten (Faktor 1, 4 ). Dennoch stellt dieses Transformatordesign
nicht das Optimum in der untersuchten Anwendung dar. Der Grund hierfu¨r ist die
Streuinduktivita¨t, die das Verhalten des Transformators dominiert (trotz vierfacher
Verschachtelung der Wicklungen). Beim Ausschalten des Schalters treten U¨berspan-
nungsspitzen bis 1300V auf, die entsprechend hohe Ausschaltverluste zur Folge haben.
Wie sich herausstellte, spielen bei Spannungen dieser Gro¨ßenordnung Verluste durch
die parasita¨ren Kapazita¨ten des Transformators eine zunehmende Rolle. Den besten
Wirkungsgrad zeigt die Variante mit einem U¨bersetzungsverha¨ltnis von 2
1
(Anhang,
Abb.A.3). Hier dominieren weder Ein- noch Ausschaltverluste. Die an den Halbleitern
auftretenden Spannungs- und Stromwerte sind ausgewogen.
3.5. Zusammenfassung und Designempfehlungen fu¨r
Flyback-Converter
In den vorangegangenen Abschnitten wurden die einzelnen Einflussfaktoren auf das
Verhalten und den Gesamtwirkungsgrad eines Flyback-Converters analysiert. Es wurde
dargelegt, dass diese Faktoren in der Praxis nicht voneinander losgelo¨st betrachtet wer-
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den ko¨nnen, sondern dass der Wandler als Gesamtsystem mit mehrdimensionalen Op-
timierungsmo¨glichkeiten behandelt werden muss. Die folgende Zusammenfassung und
die anschließenden Empfehlungen fu¨r die praktische Auslegung von Flyback-Wandlern
sollen dabei helfen, derartige Spannungsversorgungen fu¨r einen optimalen Wirkungs-
grad auszulegen.
Die mit Abstand gro¨ßten Stellhebel bezu¨glich Wirkungsgradoptimierung stellen die
Halbleiter und der Transformator dar. Werden Schalter oder Dioden mit zu geringer
Spannungsfestigkeit eingesetzt, so mu¨ssen U¨berspannungsspitzen und Schwingungen
in sta¨rkerem Maße durch verlustbehaftete Snubber-Netzwerke reduziert werden, als
dies bei ho¨herer Spannungsfestigkeit der Fall ist. Im Gegenzug wird es bei zunehmen-
der Spannungsfestigkeit schwieriger, auf dem Markt Halbleiter mit mo¨glichst geringem
Durchlasswiderstand bzw. Durchlassspannungsabfall zu finden. Beim Vergleich von er-
ha¨ltlichen 600V MOSFETs mit Bauteilen fu¨r 800V wird dies deutlich. Die durchge-
fu¨hrten Versuche mit Prototypen von Siliciumcarbid-Halbleiterschaltern haben gezeigt,
dass es mit diesem Material mo¨glich ist, die Sperrspannung in Flyback-Anwendungen
– und damit auch den Wirkungsgrad – weiter nach oben zu verlagern ohne dass die
Durchlass- oder Schaltverluste im gleichen Maße ansteigen. Zum gegenwa¨rtigen Zeit-
punkt sind jedoch noch keine SiC-Schalter fu¨r den Serieneinsatz in Schaltnetzteilen am
Markt verfu¨gbar.
Die am Schalter bzw. der Diode hart anliegende Spannung wird durch das U¨ber-
setzungsverha¨ltnis des Transformators mitbestimmt. Dieses kann daher in der Praxis
nicht beliebig gewa¨hlt werden, sondern muss als Freiheitsgrad genutzt werden, um ein
ausgewogenes Verha¨ltnis aus u¨bersetzten Spannungen, Tastverha¨ltnissen und verlust-
optimiertem mechanischem Aufbau des U¨bertragers zu erreichen. Je besser sich Prima¨r-
und Sekunda¨rwicklung verschachteln lassen und je geringer die absoluten Windungs-
zahlen sind, umso geringer ist die Streuinduktivita¨t und deren negativer Einfluss auf
die Verlustbilanz.
Aus den durchgefu¨hrten Messungen und gewonnenen Erfahrungen lassen sich De-
signempfehlungen fu¨r Flyback-Converter ableiten. Diese sind als ein grober Rahmen zu
verstehen, innerhalb dessen sich die Auslegung des Transformators und der Leistungs-
halbleiter bewegen sollte, um den Wandler mo¨glichst effizient betreiben zu ko¨nnen.
1. Das Verha¨ltnis aus Zwischenkreisspannung und ru¨cku¨bersetzter Spannung sollte
sich im Bereich
0, 2 ≤ uback
uDC
≤ 0, 5 (3.66)
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bewegen. Dadurch wird verhindert, dass Verluste durch parasita¨re Elemente des
Transformators oder der Schaltung zu groß werden.
2. Das Verha¨ltnis aus Mittelwert des Schalterstroms wa¨hrend der Einschaltphase
und Effektivwert des Schalterstroms sollte sich im Bereich
1, 5 ≤ i¯Qon
iQeff
≤ 2, 5 (3.67)
bewegen. Hierdurch wird ein Kompromiss zwischen Ausschalt- und Durchlassver-
lusten in den Halbleitern sowie zwischen Prima¨r- und Sekunda¨seite geschaffen.
Mit Gl. (3.9) la¨sst sich hieraus ein empfohlener Bereich fu¨r das Tastverha¨ltnis
berechnen:
0, 16 ≤ D ≤ 0, 44 (3.68)
3. Das U¨bersetzungsverha¨ltnis sowie die absoluten Windungszahlen des Transfor-
mators sollten so gewa¨hlt werden, dass Prima¨r- und Sekunda¨rseite verschachtelt
werden ko¨nnen (Reduktion von Bˆ) und ein kompakter mechanischer Aufbau ent-
steht. Daru¨ber hinaus sollten die in Abschnitt 3.1.8.1 getroffenen konstruktiven
Empfehlungen fu¨r den Transformatoraufbau beru¨cksichtigt werden.
4. Zusa¨tzlich sollte versucht werden, die in den Abschnitten 3.1 bis 3.3 erla¨uterten
Einflussfaktoren von passiven Komponenten und des Layouts auf die entstehen-
den Verluste im Flyback-Converter weiter zu minimieren. Beispiele hierfu¨r sind
ein kompaktes Boardlayout des Leistungskreises zur Verringerung der Streuin-
duktivita¨t auf dem PCB oder die Auswahl von Kondensatoren mit mo¨glichst
niedrigem ESR zur Reduktion der Kondensatorverluste.
Abgesehen von diesen Empfehlungen muss der Entwickler fu¨r jeden Wandler, der als
Flyback ausgelegt werden soll, u¨berpru¨fen, ob diese Topologie tatsa¨chlich das Optimum
bezu¨glich Bauteileaufwand, Verlusten und u¨bertragener Leistung fu¨r seine Anwendung
darstellt. Der U¨bergang zu anderen Topologien erfolgt fließend mit Zunahme der Aus-
gangsleistung oder abnehmender erlaubter Verlustleistung.
Bedingt durch die oben angegebenen Einflussfaktoren ergibt sich fu¨r jeden Flyback-
Converter aus der Auslegung seiner Baugruppen eine maximale Grenzleistung. Wird
der Wandler u¨ber diese Leistung hinaus betrieben, so steigen die entstehenden Verluste
extrem an. Die Folge ist ein unwirtschaftlicher Betrieb sowie die Gefahr einer Zersto¨-
rung des Wandlers. Die Simulationen sowie praktischen Messungen haben ergeben,
Andre´ Blum 80
3. Flyback-Converter
dass Flyback-Converter bei vergleichbaren Ein- und Ausgangsspannungen wie den hier
untersuchten bei optimaler Auslegung (Halbleiter, Transformator, weitere passive Kom-
ponenten) und idealem Aufbau bis ca. 600W Ausgangsleistung wirtschaftlich – d.h. mit
handhabbaren Verlusten sowie geringer Baugro¨ße und vertretbaren Herstellungskosten
– im Continuous Conduction Mode eingesetzt werden ko¨nnen. Vor allem die in den
Halbleitern anfallenden Verluste begrenzen hier die u¨bertragbare Leistung. Der Dis-
continuous Conduction Mode ist aufgrund der erheblich ho¨heren Strom-Spitzenwerte
fu¨r hohe Leistungen nicht zu empfehlen. Hier liegt die Einsatzgrenze bei einer maxima-
len Leistung von ca. 450W. Der Einsatz einer Flyback-Topologie u¨ber diese Grenzen
hinaus ist zum heutigen Zeitpunkt nicht zu empfehlen.
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4.1. Leistungsschalter und Transformator
4.1.1. Entmagnetisierung
Aus den Gl. (2.5) und (2.7) geht aus der Theorie fu¨r den Forward-Converter hervor,
dass durch eine ho¨here zula¨ssige Spannung am Schalter weniger Windungen nd auf der
Entmagnetisierungswicklung beno¨tigt werden. Dies hat zur Folge, dass der Transfor-
mator in ku¨rzerer Zeit entmagnetisiert wird, da an der Prima¨rwicklung die Spannung
n1
nd
uin mit
n1
nd
> 1 anliegt. Es bleibt mehr Zeit pro Pulsperiode fu¨r die Energieu¨bertra-
gung. Dies entspricht einer Erho¨hung des maximal mo¨glichen Tastverha¨ltnisses.
Analog zum Flyback-Converter ergibt sich ein umso niedrigerer abzubauender Ener-
giebetrag durch den Magnetisierungsstrom des Transformators, je ho¨her die zula¨ssige
Drain-Source-Spannung beim Abkommutieren ist (vgl. Gl. (3.3)):
Eoff =
(Lσ + Lh) i
2
m
2
uQmax
uQmax − uin (4.1)
Mit der normierten Leistung von
poff n =
poff
(Lσ+Lh) i2m
2
f
(4.2)
ergibt sich wieder der in Abb. 3.3 gezeigte Kurvenverlauf. Der Unterschied zum Flyback-
Converter besteht darin, dass ausschließlich der Magnetisierungsstrom durch Lh fließt
und der Laststrom wa¨hrend der Einschaltdauer des Schalters sofort auf die Sekun-
da¨rseite transformiert wird. Typische Werte fu¨r den Magnetisierungsstrom eines Lei-
stungstransformators betragen 50mA bis 500mA.
Voraussetzung fu¨r den oben gewonnenen vereinfachten Ausdruck ist zum Ersten,
dass die Dauer der Stromkommutierung von der Gleichrichter- in die Freilaufdiode
viel kleiner ist, als die zum Abbau des Magnetisierungsstroms beno¨tigte Zeit sowie
zum Zweiten, dass die Spannung auf der Prima¨rseite wa¨hrend der Entmagnetisierung
konstant ist.
Andre´ Blum 82
4. Forward-Converter
4.1.2. Reduktion des Strom-Effektivwertes
Wie beim Flyback-Converter kann durch die Erho¨hung des Transformator-U¨bersetzungs-
verha¨ltnisses n1
n2
bei konstanter Ausgangsleistung der Strom-Effektivwert durch den
Schalter reduziert werden. Gl. (2.7) liefert folgenden Zusammenhang:
n1
nd
=
uDSmax
uin
− 1 (4.3)
Um in der Praxis nicht durch Schwingungen oder Spannungstransienten u¨ber die zu-
la¨ssige Maximalspannung des Schalters zu gelangen, soll gelten:
uDSmax = uDS nenn − ures (4.4)
Ã n1
nd
=
uDS nenn − ures
uin
− 1 (4.5)
Aus Gl. (2.5) erha¨lt man das Tastverha¨ltnis D:
nd
n1
=
toff
ton
=
1−D
D
(4.6)
Ã D = n1
n1 + nd
(4.7)
Gl. (4.5) in (4.7) ergibt:
D =
uDS nenn − uin − ures
uDS nenn − ures (4.8)
Das U¨bersetzungsverha¨ltnis n1
n2
la¨sst sich aus Gl. (2.12) errechnen:
n1
n2
= D
uin
uout
(4.9)
Gl. (4.8) in (4.9) eingesetzt ergibt:
n2
n1
=
uout
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures (4.10)
Der Mittelwert des Eingangsstromes berechnet sich aus:
i¯ =
pin
uin
(4.11)
Da nur wa¨hrend der Einschaltdauer des Schalters Strom fließt, betra¨gt der Mittelwert
wa¨hrend ton:
i¯on =
i¯
D
(4.12)
Der Effektivwert berechnet sich sich unter Annhme eines rechteckfo¨rmigen Verlaufs
daraus zu:
ieff = i¯on
√
D =
pin
uin
√
D
(4.13)
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Die Gl. (4.8) in (4.13) eingesetzt liefert:
ieff =
pin
uin
√
uin
uDS nenn − uin − ures + 1 (4.14)
Dieser Ausdruck ist identisch mit dem fu¨r den Stromeffektivwert im Flyback-Converter.
Es ist ersichtlich, dass eine mo¨glichst große zula¨ssige Drain-Source-Spannung am Schal-
ter bei ansonsten konstanten Bedingungen (Eingangsspannung, Leistung, Spannungs-
reserve fu¨r Transienten) einen mo¨glichst kleinen Effektivwert fu¨r den Schalterstrom zur
Folge hat. Der Ausdruck na¨hert sich mit steigender Spannung uDS nenn immer weiter
dem theoretischen Grenzwert pin
uin
an.
4.1.3. Durchlassverluste
Die fu¨r den Flyback-Converter erla¨uterten Zusammenha¨nge (Gl. (3.18), Abb. 3.9 bis
3.10) zwischen Nennspannung des Schalters und den entstehenden Durchlassverlusten
sind fu¨r den Forward-Converter ebenso gu¨ltig. Sie sind nicht von der Schaltungsart,
sondern lediglich von den eingesetzten Bauteilen abha¨ngig.
4.1.4. Streuinduktivita¨t
Die im Forward-Converter auftretende Streuinduktivita¨t besteht aus den beiden in
Abschnitt 3.1.6 genannten Teilen Transformatorstreuung und Layoutinduktivita¨t:
Lσ = Lσ T (Lh) + Lσ B (4.15)
Anders als beim Flyback-Converter wird der Stromripple u¨ber die Induktivita¨t der
Gla¨ttungsdrossel eingestellt. Die Hauptinduktivita¨t des Transformators ergibt sich da-
her aus der Anzahl der Wicklungen und dem verwendeten Magnetmaterial. Da hier
kein Luftspalt im Magnetkreis Verwendung findet, liegt Lh in der Regel deutlich u¨ber
den Induktivita¨tswerten, die typischerweise fu¨r Flyback-Converter verwendet werden.
Aus der Ausfu¨hrung als Dreiwicklungstransformator und den beno¨tigten hohen Win-
dungszahlen ergibt sich automatisch, dass die auftretenden Streuinduktivita¨ten ohne
besondere Maßnahmen zur Reduktion ebenfalls erheblich u¨ber denen typischer Flyback-
U¨bertrager liegen:
Lσ T = (1− k)Lh (4.16)
Um mo¨glichst optimale U¨bertragungseigenschaften des Transformators fu¨r den jeweili-
gen Einsatzfall zu erzielen, ist es daher notwendig, beim mechanischen Aufbau und der
Andre´ Blum 84
4. Forward-Converter
Auswahl des Wickelschemas die Anforderungen an Streuinduktivita¨ten und ggf. parasi-
ta¨re Kapazita¨ten zu beru¨cksichtigen. Hier helfen z.B. die Auswahl einer optimale Kern-
form und verschachtelte Wicklungen. In ausgewa¨hlten Fa¨llen wird der Transformator
mit einem (sehr kleinen) Luftspalt versehen, um einen gro¨ßeren Magnetisierungsstrom
und damit ein besseres Resetverhalten der Schaltung zu erzielen.
Der prima¨rseitige Anteil der Layoutinduktivita¨t kann in der Regel analog zum Fly-
back-Converter vernachla¨ssigt werden. Der konstante sekunda¨rseitige Anteil Lσ B sek der
Gesamtstreuinduktivita¨t transformiert sich mit dem Verha¨ltnis
(
n1
n2
)2
auf die Prima¨r-
seite. Mit Gl. (4.10) ergibt sich der folgende Zusammenhang:
Lσ B =
(
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures
uout
)2
Lσ B sek (4.17)
Die Normierung ergibt:
Lσ B
Lσ B sek
= Lσ B n =
(
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures
uout
)2
(4.18)
In Abbildung 4.1 ist der ensprechende Kurvenverlauf fu¨r 400V Eingangsspannung, 48V
Ausgangsspannung und eine Spannungsreserve von 150V fu¨r Transienten dargestellt.
Je kleiner das U¨bersetzungsverha¨ltnis n2
n1
des Transformators gewa¨hlt wird, umso gro¨ßer
ist der Faktor, mit dem die Gro¨ßen der Sekunda¨rseite auf die Prima¨rseite transformiert
werden. Daher ist in diesen Fa¨llen auf eine mo¨glichst niederinduktive Anbindung von
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uDS nenn/V
Lσ B/Lσ B sek
Abbildung 4.1.: Abha¨ngigkeit der Versta¨rkung der sekunda¨rseitigen Schaltungsinduktivita¨t
von der Nennspannung des Schalters
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Gleichrichter- und Freilaufdiode an die Sekunda¨rwicklung des Transformators zu ach-
ten.
Die gesamte auf der Prima¨rseite wirksame Streuinduktivita¨t ergibt sich fu¨r den
Forward-Converter aus der Summe der beiden o.g. Induktivita¨ten:
Lσ = (1− k)Lh +
(
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures
uout
)2
Lσ B sek (4.19)
4.1.5. Streuenergie
Aus Eσ =
1
2
Lσ i
2
peak und den bereits bekannten Beziehungen fu¨r i und D ergibt sich
die gespeicherte Energie:
Eσ =
1
2
(
(1− k)Lh +
(
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures
uout
)2
Lσ B sek
)
·
·
(
pin
uin
uDS nenn − ures
uDS nenn − uin − ures
(
1 +
r
2
))2
(4.20)
Neben der Streuinduktivita¨t des Transformators wird die gespeicherte Energiemenge
durch die ru¨cku¨bersetzte sekunda¨rseitige Layoutinduktivita¨t beeinflusst. Deren Gro¨ße
ist abha¨ngig vom Verha¨ltnis der Eingangs- zur Ausgangsspannung und der auf die Pri-
ma¨rseite ru¨cku¨bersetzten Spannung. Dieses Verha¨ltnis hat ebenfalls reziproken Einfluss
auf den Maximalwert des Transformatorstroms.
4.1.6. Transformatorverluste
Die in Abschnitt 3.1.8 getroffenen Aussagen gelten analog fu¨r den Forward-Converter.
Weiterfu¨hrende Literatur zu auftretenden Verlusten im Transformator und deren Mi-
nimierung ist in [14] – [22] zu finden.
Vor allem die konstruktive Integration einer Entmagnetisierungswicklung kann bei
der mechanischen Auslegung von Transformatoren fu¨r Forward-Anwendungen zu Pro-
blemen fu¨hren. Wird diese mit Prima¨r- und Sekunda¨rwicklung verschachtelt, so wird
die magnetische Kopplung dieser beiden verschlechtert und die Streuung deutlich er-
ho¨ht. Es hat sich in der Praxis als Optimum fu¨r die Transformatorverluste bewa¨hrt,
das Wickelschema so auszufu¨hren, dass Prima¨r- und Sekunda¨rwicklung entsprechend
der konkreten Schaltungsgegebenheiten mo¨glichst optimal miteinander verschachtelt
werden und die Entmagnetisierungswicklung auf dieses Gesamtpackage gewickelt wird.
Auf diese Weise wurde der Versuchstransformator fu¨r die Forward-Topologie aufgebaut
(siehe Anhang, Abb.A.63).
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4.2. Sekunda¨rseitige Dioden
4.2.1. Beanspruchungen im Forward-Converter
Die in Kapitel 3.2 getroffenen allgemeinen Aussagen bezu¨glich Dioden treffen fu¨r den
Forward-Converter in gleichem Maße zu. Der Unterschied zum Flyback-Converter be-
steht darin, dass zwei Dioden zum Einsatz kommen und diese anderen Beanspruchun-
gen unterliegen: Die Gleichrichterdiode ist fu¨r die gleiche Zeitdauer wie der Schalter
leitend. Wa¨hrend der Schalter-Sperrphase fu¨hrt die Freilaufdiode den Drosselstrom. An
die Dioden bestehen somit folgende Anforderungen:
• Gleichrichterdiode
uD ≥ n2
nD
uin (4.21)
iD ≥ i¯out
(
1 +
r
2
)
(4.22)
• Freilaufdiode
uD ≥ n2
n1
uin (4.23)
iD ≥ i¯out
(
1 +
r
2
)
(4.24)
Wird ein hochsperrender Schalter eingesetzt, so dass die Windungszahl nD der Ent-
magnetisierungswicklung klein gewa¨hlt werden kann, dann bedeutet dies auch eine
erho¨hte Spannungsbeanspruchung fu¨r die Gleichrichterdiode. Da die beiden Dioden
miteinander kommutieren, mu¨ssen beide in der Lage sein, den maximalen Drosselstrom
zu fu¨hren. Die Kombination aus einem großen Verha¨ltnis n2
nD
und großem Laststrom
kann zu Problemen bei der Auswahl einer geeigneten Diode fu¨hren. Mit zunehmender
Sperrspannung nimmt die Zahl der am Markt erha¨ltlichen Dioden fu¨r große Stro¨me
deutlich ab. Dies kann in der Praxis dazu fu¨hren, dass bei der Schaltungsauslegung
zuerst die Verfu¨gbarkeit geeigneter Dioden u¨berpru¨ft werden muss und gegebenenfalls
die U¨bersetzungsverha¨ltnisse anders ausgelegt werden mu¨ssen.
4.2.2. Auftretende Verluste
Die Abha¨ngigkeit des Stromeffektivwertes und damit der Durchlassverluste vom Tast-
verha¨ltnis des Schalters wurde bereits in Abschnitt 3.2.1 erla¨utert. Da im Forward-
Converter die beiden Dioden auf der Sekunda¨rseite abwechselnd den Laststrom fu¨hren,
muss bei der Dimensionierung darauf geachtet werden, dass bei sehr stark von 0, 5
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abweichenden Tastverha¨ltnissen an der Diode mit der ku¨rzeren Einschaltzeit ho¨here
Verluste entstehen. Dies kann den Einsatz von zwei unterschiedlichen Diodentypen
notwendig machen.
Die Zusammensetzung der Gesamtverluste einer Diode wurde bereits in Abschnitt
3.2.2 behandelt. In der Praxis spielen die Durchlass- und Ausschaltverluste eine maß-
gebliche Rolle:
PD = PDon + PD sw (4.25)
Die Besonderheit im Forward-Converter besteht darin, dass hier an zwei Dioden diese
Verlustleistung anfa¨llt. Abha¨ngig vom U¨bersetzungsverha¨ltnis des Transformators, d.h.
von der tatsa¨chlichen Spannungsbelastung, ko¨nnen an der Gleichrichter- (fu¨r den Fall
n2
nD
sehr groß) oder Freilaufdiode (wenn n2
n1
sehr groß) deutlich ho¨here Ausschaltverluste
entstehen als an der jeweils anderen Diode. Dies ist bei der Auslegung der Schaltung
zu beru¨cksichtigen.
Fu¨r die Durchlassverluste ergibt sich folgender Ausdruck:
PDon = PDonGR + PDonFL ∼ i2DGReff + i2DFLeff (4.26)
Mit dem bereits bekannten Zusammenhang ieff =
i¯√
D
folgt, dass sich im stationa¨ren
Zustand die Durchlassverluste der Dioden reziprok proportional zu den Tastverha¨ltnis-
sen verhalten:
PDon ∼ 1
D
+
1
1−D (4.27)
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Abbildung 4.2.: Summe der Dioden-Durchlassverluste bezogen auf das Minimum beiD = 0, 5
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Die Abha¨ngigkeiten sind in Abbildung 4.2 grafisch dargestellt. Es wird deutlich, dass
mit zunehmend extremeren Tastverha¨ltnissen die Durchlassverluste aufgrund der un-
gu¨nstigen Stromverla¨ufe deutlich vom Optimum bei D = 0, 5 abweichen und z.B. fu¨r
D = 0, 1 schon das Dreifache betragen. Die Verwendung extremer Tastverha¨ltnisse,
d.h. D < 0, 15 bzw. D > 0, 85, sollte daher im stationa¨ren Zustand vermieden werden.
4.3. Verluste im Ausgangskondensator
Fu¨r den Fall, dass sich – wie im Forward-Converter u¨blich – vor dem Kondensator eine
Filterdrossel befindet, wird vereinfachend angenommen, dass der Lade- und Entlade-
strom dreieck- bzw. sa¨gezahnfo¨rmig ist (siehe Abb. 4.3). Er ergibt sich aus:
iC = iL − iout (4.28)
Im stationa¨ren Zustand gilt:
i¯L = i¯out mit dem Ripple |∆iL| = r · i¯out = |∆iC | (4.29)
Ã iˆC =
r
2
i¯out (4.30)
Analog zu Gl. (3.60) kann der folgende empirische Ausdruck zur Ermittlung der auf-
tretenden Verluste im Kondensator herangezogen werden:
PC ≈ i2C eff ·RESRf0 · kDE (4.31)
mit
kDE =
{
0, 86 14√D : D ≤ 0, 5
0, 86 14√1−D : D > 0, 5
(4.32)
t
|∆iC|
D 1-D
ioutiL
uout
iC îC
Abbildung 4.3.: Angenommener Verlauf des Kondensatorstroms in Forward-Anwendung
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Fu¨r den Effektivwert des Stromes gilt hier:
iC eff =
iˆC√
3
=
r i¯out
2
√
3
(4.33)
Einsetzen von Gl. (4.30) und (4.33) in (4.31) ergibt:
PC ≈

(
r i¯out
2
√
3
)2
·RESRf0 · 0, 86 14√D : D ≤ 0, 5(
r i¯out
2
√
3
)2
·RESRf0 · 0, 86 14√1−D : D > 0, 5
(4.34)
Wegen Achsensymmetrie des Stromeffektivwertes zur Achse D = 0, 5 gilt (Abb. 4.4):
PC(D) = PC(1−D) (4.35)
Die exakt ermittelten und die gena¨herten Werte in Tabelle 4.1 zeigen auch hier eine
gute U¨bereinstimmung. Als Normierungsbasis fu¨r die Leistung wird PC norm = RESRf0 ·
i¯2out verwendet.
Der Vergleich von Tabelle 4.1 mit den in Abb. 4.5 dargestellten Frequenzspektren
zeigt, dass der Effektivwert des dreieckfo¨rmigen Kondensatorstroms unabha¨ngig von
D ist. Ein Verlustleistungsoptimum hinsichtlich des Tastverha¨ltnisses ergibt sich fu¨r
den Fall D = 0, 5.
Aus den angestellten Berechnungen geht hervor, dass der Ausgangskondensator im
Forward-Converter verglichen mit einer Flyback-Anwendung gleicher Leistung einer
0
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2 r
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(i²out RESR f0)
Abbildung 4.4.: Abha¨ngigkeit der Kondensatorverluste von Tastverha¨ltnis und Stromripple
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D
iC eff
r·¯iout
PC
r2 PC norm
exakt PC
r2 PC norm
vereinfacht Fehler
0,05 0,29 0,148 0,151 2,4%
0,1 0,29 0,123 0,127 3,8%
0,2 0,29 0,101 0,107 5,9%
0,5 0,29 0,086 0,085 -1,2%
0,8 0,29 0,101 0,107 5,9%
0,9 0,29 0,123 0,127 3,8%
0,95 0,29 0,148 0,151 2,4%
Tabelle 4.1.: Vergleich exakter und gena¨herter Verluste im Elektrolytkondensator mit Fil-
terdrossel
wesentlich geringeren Stombelastung ausgesetzt ist. Grund hierfu¨r ist die Filterdros-
sel, durch die die Ripplestrombelastung des Kondensators eingestellt werden kann. Im
Kondensator fallen somit weniger Verluste an als in der Flyback-Variante, jedoch ent-
stehen im Gegenzug in der Filterdrossel zusa¨tzliche Eisen- und Kupferverluste. Bei der
Dimensionierung des Ausgangsfilters eines Forward-Converters ist auf eine gleichma¨-
ßige Verteilung der Filterverluste zwischen Drossel und Kondensator zu achten. Eine
Induktivita¨t (oder Kapazita¨t) mit zu großer Filterwirkung fu¨hrt dazu, dass der gro¨ßte
Teil der Verluste an diesem Bauteil anfa¨llt. Die Belastung des Kondensators (oder im
anderen Fall der Filterdrossel) verringert sich entsprechend.
Fu¨r das eingefu¨hrte Na¨herungsverfahren zur Berechnung der auftretenden Konden-
satorverluste gelten die gleichen Aussagen wie sie fu¨r den Flyback-Converter getroffen
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Abbildung 4.5.: Frequenzspektren der Kondensatorstro¨me mit Filterdrossel fu¨r unterschied-
liche Tastverha¨ltnisse
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wurden (Abschnitt 3.3.2). Die maximale Ungenauigkeit betra¨gt hier 6%. Mit der Na¨-
herungsformel ist es mo¨glich, die im angestrebten Arbeitspunkt anfallenden Verluste
im Elektrolytkondensator des Forward-Converters ausreichend genau zu u¨berschlagen
und mit den Spezifikationen im Datenblatt abzugleichen.
Auf die Angabe von Designempfehlungen wird an dieser Stelle verzichtet. Hinweise
fu¨r eine mo¨glichst gute Auslegung eines Forward-Converters sind in Abschnitt 4.6 ab
Seite 104 zu finden.
4.4. Sekunda¨rseitige Filterdrossel
Dimensionierungskriterium fu¨r die Drossel auf der Sekunda¨rseite des Forward-Converters
ist die Reduktion des Stromripples auf einen Wert, der zum einen fu¨r den verwen-
deten Elektrolytkondensator keine u¨berma¨ßige Belastung darstellt als auch fu¨r den
Magnetkreis des Transformators und die verwendeten Halbleiter eine optimale Dimen-
sionierung zula¨sst. Da die Drossel in Kombination mit dem Ausgangskondensator als
LC-Filter wirkt, wird der Ripple auf der Ausgangsspannung durch beide Bauteile be-
stimmt:
duout
dt
=
1
LC
∫
uLdt− 1
C
iout (4.36)
Dies erlaubt dem Entwickler, die Induktivita¨t und den Aufbau der Drossel in Grenzen
auf das Verlustleistungsminimum hin zu optimieren und die sich daraus ergebenden
Vera¨nderungen im Spannungsripple durch die Anpassung des Kondensators auszuglei-
chen.
Die fu¨r die in magnetischen Bauteilen entstehenden Verluste geltenden Gesetzma¨ßig-
keiten wurden bereits in Abschnitt 3.1.8 erla¨utert. Weist die Filterdrossel relativ wenige
Windungen bei hohem Laststrom auf, so werden die Verluste im Magnetkreis u¨berwie-
gen. Mit zunehmender Windungszahl verlagern sich die Verluste in die Leiter. Es sei
an dieser Stelle noch einmal auf das Steinmetz-Gesetz verwiesen, das das Verhalten der
magnetischen Verluste beschreibt:
PFe = VFe p0
(
f
f0
)ef ( Bˆ
Bˆ0
)eB
mit ef ≥ 1 und eB ≥ 2 (4.37)
Da in der Drossel magnetische Energie unter mo¨glichst minimalen Verlusten gespei-
chert werden soll, empfiehlt es sich, hierfu¨r Kerne aus Pulvereisen zu verwenden und
auf einen konzentrierten Luftspalt zu verzichten. Der Vorteil besteht hier in einer Mini-
mierung der Kupferverluste (Vermeidung von Stromverdra¨ngungseffekten in der Na¨he
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des konzentrierten Luftspalts) sowie in einer homogenen Erwa¨rmung des Magnetmate-
rials und damit einer gu¨nstigeren Verlustverteilung. Um einen ungu¨nstigen Formfaktor
zu vermeiden, sollten bevorzugt Ringkerne verwendet werden. Diese sind von verschie-
denen Herstellern in den unterschiedlichsten Materialien erha¨ltlich und unterscheiden
sich hauptsa¨chlich bezu¨glich der maximalen Arbeitsfrequenz und der Ho¨he der mo¨g-
lichen magnetischen Aussteuerung. In [47] und [49] ist eine U¨bersicht u¨ber aktuelle
Materialien fu¨r magnetische Bauteile und deren Eigenschaften zu finden.
4.5. Simulation des Forward-Converters
Analog zu den Untersuchungen am Flyback-Converter werden auch fu¨r die Forward-
Topologie die Auswirkungen verschiedener Eigenschaften von Schlu¨sselbauteilen (Schal-
ter, Dioden, Transformator) untersucht. Vergleichskriterium ist hierbei der Wirkungs-
grad bzw. die anfallenden Verlustenergien. Ziel ist dabei nicht, die Absolutwerte der
Verluste mo¨glichst genau und entsprechend der Realita¨t zu ermitteln, sondern vielmehr
ein Vergleich der berechneten Werte und die Ableitung von grundsa¨tzlichen Aussagen
bezu¨glich des Verhaltens der untersuchten Topologie.
4.5.1. Beschreibung des Forward-Simulationsmodells
Das Simulationsmodell des Forward-Converters ist aus den gleichen Grundelementen
zusammengesetzt wie das Flyback-Modell. Die Beschreibung des Flyback-Modells trifft
daher auch fu¨r den gro¨ßten Teil des Forward-Simulationsmodells zu (Ansteuerung,
Snubber, Modellierung der Halbleiter, verwendeter Farbcode). Unterschiede ergeben
sich im Transformator sowie der Sekunda¨rseite mit Last, die hier zusa¨tzlich zur Gleich-
richtung noch den Freilaufkreis und eine Gla¨ttungsdrossel mit 35µH beinhaltet. Diese
Modelle sind im Anhang ab Seite 173 (Abbildung A.35 und A.36) zu finden. Die u¨bri-
gen Untersysteme ko¨nnen der Modellbeschreibung des Flyback-Converters entnommen
werden (S. 143 ff). Die PWM-Frequenz des Referenzmodells betra¨gt 200 kHz. Leistungs-
schalter sowie Gleichrichter- und Freilaufdiode wurden angelehnt an die Datenblattan-
gaben der realen Transistor- bzw. Diodentypen nachgebildet (CoolMOS SPP17N80C3
und SiC-Dioden SDP20S30 ). Die Entmagnetisierungsdiode wurde als spannungsgesteu-
erte Stromquelle modelliert. Die U¨bersetzungsverha¨ltnisse des Transformators (n2
n1
und
n3
n1
) sind frei einstellbar. Im Referenzmodell ist n3
n1
auf 1
1
eingestellt, d.h. die maximal am
Schalter anliegende Spannung wird auf die doppelte Eingangsspannung ,d.h. 800V be-
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Abbildung 4.6.: Forward-Converter in Simulink (oberste Modellebene)
grenzt. Die Hauptinduktivita¨t, Streuinduktivita¨t und die parasita¨ren Kapazita¨ten wur-
den durch Messung an realen Transformatoren ermittelt und entsprechend im Modell
eingepflegt. Ausgehend vom hier beschriebenen Forward-Referenzmodell werden ver-
schiedene Parameter- und Schaltungsmodifikationen untersucht und die Auswirkungen
auf die Verlustbilanz verglichen.
4.5.2. Variation der parasita¨ren Kapazita¨tswerte der Halbleiter
Im folgenden sind die Auswirkungen unterschiedlicher parasita¨rer Kapazita¨tswerte an
Schalter und Dioden auf das Verhalten und die Performance einer Forward-Topologie
dargestellt. Ausgehend von 1000 pF fu¨r CGS im Referenzmodell wurden erheblich gro¨-
ßere und deutlich kleinere Werte verwendet und die Schaltverla¨ufe des Wandlers im
eingeschwungenen Zustand verglichen. Wie schon im Flyback wird auch hier deutlich,
dass eine zu große Kapazita¨t am Gate die Schaltvorga¨nge erheblich verlangsamt und
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Referenzmodell
CGS = 1000 pF CGS = 5000 pF CGS = 50000 pF CGS = 100 pF
η 0, 92 0, 905 0, 55 0, 91
wMOS 150µJ 185µJ 1400µJ 160µJ
wGR 35µJ 37µJ 45µJ 34µJ
wFL 45µJ 47µJ 47µJ 45µJ
Tabelle 4.2.: Variation von CGS
somit die Schaltverluste steigen. Wird die Gate-Source-Kapazita¨t zu gering, so werden
die Schaltvorga¨nge versta¨rkt durch Schwingungen u¨berlagert und am Schalter fallen
erho¨hte Schaltverluste an. Das Optimum stellt also nicht eine mo¨glichst kleine oder be-
sonders große Gate-Source-Kapazita¨t dar, sondern es ist dazwischen zu suchen. Diese
Aussage trifft ebenfalls auf die Drain-Source-Kapazita¨t zu, wie Tabelle 4.3 zeigt.
Referenzmodell
CDS = 70 pF CDS = 700 pF CDS = 10 pF
η 0, 92 0, 91 0, 905
wMOS 150µJ 210µJ 160µJ
wGR 35µJ 36µJ 34µJ
wFL 45µJ 43µJ 45µJ
Tabelle 4.3.: Variation von CDS
Eine kleine Kapazita¨t CDS ermo¨glicht schnelle Umladevorga¨nge beim Ein- und Aus-
schalten des MOSFET, was sich auf der einen Seite positiv auf die in dieser Phase
anfallenden Verluste im Schalter auswirkt. Auf der anderen Seite besitzt diese para-
sita¨re Kapazita¨t eine geringere Energiespeicherreserve als es mit großer Drain-Source-
Kapazita¨t der Fall ist. Die Folge ist eine umso ho¨here Drain-Source-Spannung wa¨hrend
des Ausschaltvorganges, je geringer CDS ist. Erreicht uDS den Maximalwert von 800V,
so wird der Magnetisierungsstrom des Transformators u¨ber die Demagnetisierungswick-
lung und -diode zu Null gebracht. Im Fall der großen Drain-Source-Kapazita¨t wird diese
Struktur nicht leitend. Der Magnetisierungsstrom fließt vollsta¨ndig in die gro¨ßere para-
sita¨re Kapazita¨t und la¨dt diese auf eine Spannung uDS < 800V auf. Dieser Zusammen-
hang kann durch geeignete Auslegung des beim Ausschalten des Schalters wirksamen
Kommutierungskreises ausgenutzt werden, um ein verlustoptimiertes Wiedereinschal-
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ten zu ermo¨glichen. In Abschnitt 4.5.6 werden die notwendigen Modifikationen und
erzielbaren Optimierungen na¨her untersucht.
Im Fall einer Erho¨hung der Drain-Gate-Kapazita¨t steigen die am MOSFET anfallen-
den Schaltverluste deutlich an. In den Schaltverla¨ufen sind deutlich geringere Flankens-
teilheiten fu¨r Strom und Spannung zu sehen. Dies fu¨hrt zu einer erheblich geringeren
Maximalspannung am Schalter wa¨hrend des Ausschaltvorganges, was zur Folge hat,
dass die Diode im Entmagnetisierungszweig des Transformators nicht mehr leitend
wird. Eine deutliche Reduktion der Drain-Gate-Kapazita¨t gegenu¨ber dem Ausgangs-
modell fu¨hrt zu schnellen Schwingungen auf der Gate-Source-Spannung wa¨hrend der
Schaltvorga¨nge. Diese erho¨hen die Schaltverluste gegenu¨ber dem Ausgangsmodell.
Referenzmodell
CDG = 7pF CDG = 300 pF CDG = 0, 1 pF
η 0, 92 0, 76 0, 91
wMOS 150µJ 820µJ 160µJ
wGR 35µJ 37µJ 35µJ
wFL 45µJ 41µJ 46µJ
Tabelle 4.4.: Variation von CDG
Die Betrachtung der Kapazita¨t der Gleichrichterdiode auf der Sekunda¨rseite zeigt,
dass Gro¨ßenvariationen hier vergleichbare Auswirkungen haben wie die Variation der
Drain-Source-Kapazita¨t des Schalters. Eine Erho¨hung fu¨hrt zu langsameren Schalt-
vorga¨ngen und reduzierten Maximalspannungen verbunden mit entsprechend erho¨hten
Verlusten am Schalter. Eine Reduzierung der Diodenkapazita¨t bewirkt eine leichte Re-
duktion der Schwingungen auf den Spannungen an der Gleichrichterdiode und dem
Schalter. Gemessen am Wirkungsgrad la¨sst sich mit den hier untersuchten Werten kei-
Referenzmodell
CD = 50 pF@250V CDGR = 500 pF@250V CDGR = 5pF@250V
η 0, 92 0, 91 0, 915
wMOS 150µJ 180µJ 140µJ
wGR 35µJ 34µJ 34µJ
wFL 45µJ 46µJ 45µJ
Tabelle 4.5.: Variation von CDGR
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ne signifikante Verbesserung im Vergleich zum Ausgangsmodell feststellen.
Die Variation der gleichen Kapazita¨t an der Freilaufdiode der Sekunda¨rseite zeigt kei-
ne gravierenden Einflu¨sse auf die Verluste der Gesamtschaltung. Es fa¨llt auf, dass eine
erho¨hte Kapazita¨t CDFL zu deutlichen Schwingungen auf der Spannung der Freilauf-
diode und dem Schalterstrom (und damit auch auf dem Strom der Gleichrichterdiode)
fu¨hrt. Zusa¨tzlich scheint sich der Kommutierungsvorgang beim Ausschalten etwas zu
verlangsamen, was leicht reduzierte Ausschaltverluste im Schalter zur Folge hat.
Referenzmodell
CD = 50 pF@250V CDFL = 500 pF@250V CDFL = 5pF@250V
η 0, 92 0, 92 0, 915
wMOS 150µJ 120µJ 160µJ
wGR 35µJ 35µJ 34µJ
wFL 45µJ 45µJ 45µJ
Tabelle 4.6.: Variation von CDFL
4.5.3. Variation des Durchlassspannungsabfalls der Dioden
Analog zu den Ergebnissen fu¨r den Flyback-Converter zeigt sich auch hier, dass u¨ber die
Steilheit der Kennlinie maßgeblich die Durchlassverluste der Dioden beeinflusst werden
ko¨nnen. Die Verluste im Schalter bleiben hiervon unberu¨hrt. Sowohl als Gleichrichter-
als auch fu¨r die Freilaufdiode sollte in der Praxis jeweils ein Diodentyp ausgewa¨hlt
werden, der bezu¨glich der Spannungsfestigkeit nicht zu weit u¨ber den tatsa¨chlich auf-
tretenden Maximalspannungen liegt, da sonst unno¨tige Durchlassverluste entstehen. In
Referenzmodell
Durchlasskennlinien lt. Datenblatt Faktor 100 steiler Faktor 0, 1 flacher
η 0, 92 0, 92 0, 865
wMOS 150µJ 155µJ 140µJ
wGR 35µJ 23µJ 95µJ
wFL 45µJ 31µJ 128µJ
Tabelle 4.7.: Variation der Diodenflussspannungen u¨ber die Steilheit der Durchlasskennlinien
fu¨r Gleichricht- und Freilaufdiode
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Abha¨ngigkeit vom Tastverha¨ltnis und damit vom Effektivwert des Stroms unterschei-
det sich die Aufteilung der Durchlassverluste der beiden sekunda¨rseitgen Dioden. Aus
Gl. (4.13) ist bekannt:
p ∼ ieff ∼
√
D (4.38)
Damit ist klar, dass an der Diode mit dem gro¨ßeren Tastverha¨ltnis auch die gro¨ßeren
Durchlassverluste anfallen. Dies erkla¨rt, warum im oben verwendeten Modell mit D ≈
0, 42 die Verluste an der Freilaufdiode gro¨ßer sind als an der Gleichrichterdiode und
sollte v.a. bei Verwendung von Tastverha¨ltnissen, die stark von 0, 5 abweichen bei der
Auswahl der Dioden beru¨cksichtigt werden.
4.5.4. Variation der PWM-Frequenz
Fu¨r die folgende Untersuchung wurde die PWM-Frequenz unter Beibehaltung aller u¨b-
rigen Schaltungsparameter variiert. Als Folge vera¨ndern sich daher auch der Stromripp-
le und die Maximalwerte von Schalter- und Diodenstro¨men. Im Fall einer auf 130 kHz
reduzierten Frequenz erho¨hen sich die Durchlassverluste an Schalter und Dioden sowie
die Ausschaltverluste des Schalters. Da der Transformator wa¨hrend der la¨ngeren Ein-
schaltdauer entsprechend ho¨her magnetisiert wird, steigt auch der Maximalwert des
Stroms durch die Entmagnetisierungswicklung. Eine Erho¨hung der PWM-Frequenz
auf 285 kHz hat zur Folge, dass die Magnetisierung des Transformators deutlich ab-
nimmt und die U¨berspannung am Schalter beim Ausschalten (und damit auch die
Ausschaltverluste) soweit reduziert wird, dass die Diode im Entmagnetisierungszweig
nicht mehr leitend wird. Aufgrund der nun geringeren Strommaximalwerte werden die
Durchlassverluste reduziert. Dass die Verluste in den Halbleitern bei Erho¨hung der Fre-
quenz leicht abnehmen, ist auf die Modellierung der Halbleiter zuru¨ckzufu¨hren: Den
Modellen liegen reale schnell schaltende SiC-Dioden sowie moderne MOSFET-Typen
Referenzmodell
f = 200 kHz f = 130 kHz f = 285 kHz
η 0, 92 0, 905 0, 91
wMOS 150µJ 190µJ 135µJ
wGR 35µJ 52µJ 24µJ
wFL 45µJ 70µJ 32µJ
Tabelle 4.8.: Variation der PWM-Frequenz
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zugrunde, die fu¨r hohe Arbeitsfrequenzen entwickelt wurden. Eine weitere deutliche Er-
ho¨hung der PWM-Frequenz wird daher beim Verlassen des optimalen Arbeitsbereiches
der Halbleiter dazu fu¨hren, dass die Schaltverluste deutlich ansteigen.
4.5.5. Betrachtung der Einflu¨sse von Magnetbauteilen auf die
Gesamtschaltung
Im Folgenden werden die Einflu¨sse von unterschiedlichen Windungszahlverha¨ltnissen
und verschiedenen Hauptinduktivita¨ten des Transformators sowie die Auswirkungen
einer kleineren oder gro¨ßeren Ausgangsinduktivita¨t auf die Eigenschaften der Forward-
Topologie untersucht. Den Ausgangszustand (siehe auch Tabelle 4.9 und Kurvenverla¨u-
fe ab S. 192) bildet dabei ein Transformator mit n2
n1
= 0, 3 und n3
n1
= 1. Das bedeutet,
dass fu¨r 48V am Ausgang ein Tastverha¨ltnis von 0, 43 no¨tig ist und die maximale
Spannung am Schalter auf 800V begrenzt wird. Eine Vera¨nderung des U¨bersetzungs-
verha¨ltnisses n2
n1
auf 0, 6 in Modell (2) bewirkt bei einer konstanten Ausgangsspannung
eine deutliche Reduzierung des Tastverha¨ltnisses. Ein U¨bersetzungsverha¨ltnis, das sich
1, 0 na¨hert bedeutet fu¨r die Auslegung des Transformators, dass die Wicklungen gut
verschachtelt werden ko¨nnen und der Transformator optimal bezu¨glich des Minimums
der Streuinduktivita¨ten aufgebaut werden kann. Es ist bei konstanten Induktivita¨tswer-
ten in der Simulation zu beobachten, dass mit diesem kleiner werdenden Tastverha¨ltnis
die Ausschaltverluste im Schalter erheblich ansteigen. Ursache hierfu¨r ist in erster Linie
die in der Streuinduktivita¨t gespeicherte Energie, die den Schalter beim Ausschalten
fu¨r eine la¨ngere Zeit in den Avalanche-Durchbruch treibt als dies beim Ausgangsmo-
dell der Fall ist. Die Diode im Entmagnetisierungszweig wird nicht mehr leitend, da der
Magnetisierungsstrom durch die konstante Hauptinduktivita¨t des Transformators mit
abnehmendem Tastverha¨ltnis ebenfalls abnimmt. Als Resultat ist die Spannung u¨ber
der Drain-Source-Kapazita¨t des Schalters (die beim Ausschalten durch imag geladen
wird) wa¨hrend des Entmagnetisierungsvorganges ebenfalls kleiner. Durch die an der
Freilaufdiode auftretende ho¨here Sperrspannung entstehen an diesem Bauteil ebenfalls
deutliche Ausschaltverluste.
Eine niedrigere Hauptinduktivita¨t (geringere Windungszahl), wie sie in Modell (3)
simuliert wurde, fu¨hrt in der Regel auch zu einer reduzierten Streuinduktivita¨t. Fu¨r
diesen Fall sind – verglichen mit dem vorhergehenden – deutlich niedrigere Verluste im
Schalter zu beobachten, obwohl mit geringer werdender Hauptinduktivita¨t der Magne-
tisierungsstrom ansteigt.
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Nr. Modell η wMOS wGR wFL
(1) Referenzmodell:
n2
n1
= 0, 3, n3
n1
= 1
Lh = 2800µH, Lσ = 10µH 0, 915 160µJ 36µJ 46µJ
D = 0, 43
(2) n2
n1
= 0, 6, n3
n1
= 1
Lh = 2800µH, Lσ = 10µH 0, 80 650µJ 21µJ 74µJ
D = 0, 21
(3) n2
n1
= 0, 6, n3
n1
= 1
Lh = 1400µH, Lσ = 5µH 0, 87 325µJ 19µJ 78µJ
D = 0, 21
(4) n2
n1
= 0, 2, n3
n1
= 0, 5
Lh = 2800µH, Lσ = 10µH 0, 915 182µJ 50µJ 30µJ
D = 0, 62
(5) n2
n1
= 0, 2, n3
n1
= 0, 5
Lh = 1400µH, Lσ = 5µH 0, 86 400µJ 50µJ 30µJ
D = 0, 62
(6) n2
n1
= 0, 2, n3
n1
= 0, 51
Lh = 1400µH, Lσ = 5µH 0, 88 125µJ 50µJ 30µJ
D = 0, 62
Tabelle 4.9.: Einflu¨sse unterschiedlicher Windungszahlverha¨ltnisse und Induktivita¨ten
Ist es mo¨glich, die Drain-Source-Spannung am Schalter auf sehr große Werte anstei-
gen zu lassen, so kann der Transformator in erheblich ku¨rzeren Zeiten entmagnetisiert
werden als in den drei vorangegangenen Beispielen. Hierzu wurde im Modell (4) das
U¨berstzungsveha¨ltnis n2
n1
auf 0, 2 und n3
n1
auf 0, 5 gesetzt sowie die Spannungsfestigkeit
des Schalters auf 1200V erho¨ht. Die Diode im Entmagnetisierungszweig wird nun erst
leitend, wenn am Schalter 1200V anliegen. Dies genu¨gt, um ein Tastverha¨ltnis von 0, 62
zu ermo¨glichen. Die Gesamtverluste der Schaltung bewegen sich im gleichen Rahmen
wie beim Referenzmodell. Es fa¨llt auf, dass die Verlustverha¨ltnisse der beiden Dioden
auf der Sekunda¨rseite sich umgekehrt haben: Am Gleichrichter fallen aufgrund der gro¨-
ßeren Einschaltzeit nun die ho¨heren Verluste an. Daru¨ber hinaus findet im Schalter
beim Ausschalten ein Avalanche-Durchbruch mit den entsprechenden hohen Verlusten
statt.
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In Modell (5) wurden wieder die Haupt- und Streuinduktivita¨ten halbiert. Der gro¨-
ßere Magnetisierungsstrom des Transformators erho¨ht auch hier wieder die Ausschalt-
verluste am Schalter. Diese ko¨nnen im Modell (6) reduziert werden, indem n3
n1
auf 0, 51
gesetzt wird. Die leichte Erho¨hung des U¨bersetzungsverha¨ltnisses bewirkt, dass die
Diode im Entmagnetisierungszweig nun bei 1184V am Schalter leitend wird und der
Avalanche-Durchbruch am Schalter vermieden wird. Die Ausschaltverluste fu¨r dieses
Bauteil sind nun deutlich geringer als in Modell (5). Dass der Wirkungsgrad dennoch
nur auf 0, 88 steigt, liegt daran, dass ein großer Teil der Verluste jetzt im Entmagne-
tisierungszweig sowie dem Transformator anfa¨llt.
Welchen Einfluss die Ausgangsinduktivita¨t auf die Verluste der Halbleiter ausu¨bt,
ist in Tabelle 4.10 dargestellt. Ausgehend von einem im Referenzmodell verwendeten
Wert von 35µH wurde zuna¨chst die Induktivita¨t L2 auf 15µH verkleinert. Bedingt
durch den ho¨heren Stromripple und den damit verbundenen ho¨heren Absolutwert des
Schalterstroms am Ende der Einschaltzeit treten am Schalter ho¨here Ausschaltverluste
auf. Im Fall einer gegenu¨ber dem Referenzmodell auf 55µH erho¨hten Ausgangsinduk-
tivita¨t verringern sich die Ausschaltverluste im Schalter. Die Erho¨hung des Wirkungs-
grades auf 0, 92 beinhaltet hier nicht die Auswirkungen einer gro¨ßeren magnetischen
Aussteuerung der Ausgangsinduktivita¨t. Eine Vergro¨ßerung der Induktivita¨t unter Bei-
behaltung gleichen Kernmaterials wird durch eine gro¨ßere Windungszahl erreicht. Weil
damit nL2 · iˆ ansteigt, vergro¨ßern sich auch die Kernverluste. Dieser Effekt wirkt den
geringeren Ausschaltverlusten im Schalter entgegen. Die Wirkung einer Reduktion der
Ausgangsinduktivita¨t auf den Wirkungsgrad ist entsprechend umgekehrt. Die zugeho¨-
rigen Kurvenverla¨ufe sind im Anhang ab Seite 198 zu finden.
Referenzmodell
L2 = 35µH L2 = 15µH L2 = 55µH
η 0, 915 (0, 895 ) (0, 92 )
wMOS 160µJ 210µJ 140µJ
wGR 36µJ 34µJ 33µJ
wFL 46µJ 45µJ 45µJ
Tabelle 4.10.: Variation der Ausgangsinduktivita¨t im Forward-Converter
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4.5.6. Modifizierte Schaltungsvarianten des Forward-Converters
Die in den vorhergehenden Abschnitten bereits angesprochenen Mo¨glichkeiten, die sich
aus einer gezielten Anpassung der wirksamen Drain-Source-Kapazita¨t des Schalters
ergeben, werden im Folgenden na¨her untersucht. In [27] ist daru¨ber hinaus eine Mo¨g-
lichkeit beschrieben, die Spannungsho¨he am Schalter durch gezielte Ausnutzung eines
Schwingungsvorganges wa¨hrend des Einschaltens unter den Wert der Eingangsspan-
nung fallen zu lassen. Dadurch wird es mo¨glich, den Schalter verlustminimiert einzu-
schalten.
Im ersten Schritt wurde ein U¨bersetzungsverha¨ltnis n3
n1
von 10
1
eingestellt. Als Fol-
ge wird die Diode im Entmagnetisierungszweig nicht mehr leitend und die maximale
Drain-Source-Spannung am Schalter schwingt wa¨hrend der Entmagnetisierungsphase
des Transformators auf u¨ber 900V. Um einen Avalanche-Durchbruch zu vermeiden,
wurde die Spannungsklasse des MOSFET-Schalters auf 1000V erho¨ht und die Drain-
Source-Kapazita¨t von 70 pF auf 120 pF angepasst. Sobald die Drain-Source-Spannung
wieder auf den Wert der Eingangsspannung abgesunken ist, bricht der Schwingungs-
vorgang ab, da die Gleichrichterdiode auf der Sekunda¨rseite leitend wird. Die zu dieser
Simulation geho¨rigen Kurvenverla¨ufe sind im Anhang ab Seite 200 dargestellt.
Es wird deutlich, dass der Schwingungsvorgang auf der Drain-Source-Spannung des
Schalters nur aufrecht erhalten werden kann (um ein verlustleistungsoptimiertes Ein-
schalten bei uDS < uQ zu ermo¨glichen), wenn das unmittelbare Einschalten der Gleich-
richterdiode unterbunden wird. Als Folge schwingt die Schalterspannung unter den
Wert der Eingangsspannung und der Schalter kann im Minimum eingeschaltet wer-
den. Die entsprechenden Kurvenverla¨ufe sind in Abbildung A.62 dargestellt. In Tabelle
4.11 sind die erzielten Wirkungsgrade und Verlustenergien der beiden o.g. Simulati-
onsmodelle im Vergleich zum Referenzmodell aufgefu¨hrt. Das verzo¨gerte Einschalten
Referenzmodell ohne
mit Entmagnetisierungskreis Entmagnetisierungskreis halbresonant
η 0, 92 0, 92 0, 93
wMOS 150µJ 155µJ 110µJ
wGR 35µJ 36µJ 37µJ
wFL 45µJ 46µJ 43µJ
Tabelle 4.11.: Vergleich konventionelle, freilauflose und halbresonante Forward Schaltung
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der Gleichrichterdiode wurde hier durch die Verwendung einer vorgeschalteten strom-
abha¨ngigen Serieninduktivita¨t gema¨ß Abbildung 4.7 umgesetzt. In der Praxis ist es
mo¨glich, hierfu¨r einen Ferrit zu verwenden, der bei kleinen Stro¨men eine relativ ho-
he Induktivita¨t besitzt, im Fall gro¨ßerer Stro¨me jedoch in die Sa¨ttigung geht. Aus
den im Anhang dargestellten Kurvenverla¨ufen wird deutlich, dass der Schwingungs-
vorgang u¨ber die Gro¨ße der Drain-Source-Kapazita¨t abgestimmt werden kann: Eine
kleinere Kapazita¨t bewirkt eine kleinere Zeitkonstante mit ho¨herer Amplitude - eine
große Kapazita¨t eine große Zeitkonstante mit kleinerer Amplitude der Schwingung. Der
Schwingkreis besteht dabei aus der Kapazita¨t und der Hauptinduktivita¨t des Trans-
formators. Im Fall der Simulation des halbresonanten Forward wurde CDS auf 200 pF
erho¨ht, um den Einschaltvorgang ins Spannungsminimum zu legen.
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Abbildung 4.7.: Stromabha¨ngige Serieninduktivita¨t fu¨r halbresonanten Forward Converter
Die Ergebnisse fu¨r den jeweils maximal erreichten Wirkungsgrad in Tabelle 4.11
zeigen, dass bei Verwendung eines geeigneten Schalters sowie gezieltem Einsatz einer
zusa¨tzlichen Drain-Source-Kapazita¨t vollsta¨ndig auf den Entmagnetisierungskreis ver-
zichtet werden kann. Schlu¨sselelement ist hierbei der Schalter, der hohe Sperrspannung
mit ausreichender Schnelligkeit beim Schalten und moderatem Durchlasswiderstand
bieten muss. Die halbresonante Schaltungsvariante nach [27] hat sich in den Simula-
tionen als aufwa¨ndig umsetzbar und schwierig abstimmbar herausgestellt. Der geringe
Gewinn an Wirkungsgrad fu¨r einen speziellen Betriebspunkt rechtfertigt nicht den da-
mit verbundenen Mehraufwand. Wird ein anderes Tastverha¨ltnis verwendet, als das
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auf das der Schwingvorgang abgestimmt wurde, so ko¨nnen mit dem halbresonanten
Verfahren sogar erheblich ho¨here Schaltverluste auftreten als mit einer konventionell
hart schaltenden Topologievariante.
4.6. Praktischer Aufbau eines DC/DC-Wandlers als
Forward-Converter
Um das Potenzial, das sich aus der praktischen Umsetzung der in den vorangegangenen
Abschnitten vorgestellten Maßnahmen ergibt sowie die beschriebenen Zusammenha¨n-
ge in der Praxis zu demonstrieren, wurde ein Demonstrator-Versuchsnetzteil dimen-
sioniert. Dieses besteht exemplarisch aus einer Boost-PFC als Eingangsteil und einem
Forward-Converter mit Transformator als DC/DC-Wandler. Die PFC-Stufe wird beno¨-
tigt, um aus der Netzspannung eine konstante Zwischenkreisspannung zur Verfu¨gung
zu stellen. Der Aufbau sowie Untersuchungen zur PFC sind in Abschnitt 5.7 zu finden.
Folgende Zielwerte wurden fu¨r die Auslegung des Forward-Converters im Demonstrator
zugrundegelegt:
Leistungsbereich: Es wird eine mo¨gliche Ausgangsleistung von mindestens 800W an-
gestrebt, die unabha¨ngig von der Eingangsspannung verfu¨gbar ist. Im Nennar-
beitspunkt (230V Eingangsspannung) betra¨gt die Nennleistung 1000W.
Ausgangsspannung: Am Ausgang werden 48V potenzialgetrennt und geregelt zur
Verfu¨gung gestellt. Anwendungsbereich hierfu¨r sind typische Telekommunikations-
Verbraucher.
Hold-Up-Zeit: Das Gera¨t wird so ausgelegt, dass eine komplette Netzperiode (20ms)
ohne Ausfall u¨berbru¨ckt werden kann, d.h. die Ausgangsspannung u¨ber einen ge-
nu¨gend großen Zwischenkreiskondensator (Eingangsspannung der DC/DC-Stufe
400V) auf dem nominellen Wert gehalten wird.
Leistungsdichte: Die angestrebte Leistungsdichte liegt im Bereich um 10W/in3. Das
bedeutet, dass das komplette Gera¨t mit 1000W Leistung ein Geha¨usevolumen
von ca. 1639 cm3 besitzen darf.
Ku¨hlung: Aufgrund der hohen Leistungsdichte muss ein Lu¨fter eingesetzt werden.
Im Folgenden werden nur die wichtigsten Daten des Forward-Converters beschrieben
bzw. berechnet. Da der Fokus dieses Abschnittes auf der praktischen Umsetzung der
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zuvor beschriebenen Maßnahmen liegt, werden die einzelnen Designschritte hier nicht
im Detail erkla¨rt.
4.6.1. Dimensionierung
Eingangsspannung: 400V
Maximale Ausgangsleistung: 1000W
Gescha¨tzter Wirkungsgrad: 0, 9
Stromripple: 0, 33
PWM Frequenz: 200 kHz
Windungsverha¨ltnis n1
n2
: 35
8
Windungsverha¨ltnis n1
nd
: 35
16
Maximales theoretisches Tastverha¨ltnis (Schalter & Gleichrichterdiode):
Dmax =
48V · 35
8
400V
= 0, 53 (4.39)
Minimales theoretisches Tastverha¨ltnis fu¨r Freilaufdiode:
DDFW min = 1− 0, 53 = 0, 47 (4.40)
Maximale theoretische Drain-Source-Spannung:
uDSmax = 400V
(
1 +
35
16
)
= 1275V (4.41)
Die hohe Sperrspannung macht den Einsatz eines speziellen Schalters notwendig. Daher
wird hier ein JFET -Prototyp von Infineon fu¨r 1500V Spannung und 4A Nennstrom
eingesetzt. Gro¨ßtmo¨gliches theoretisches Tastverha¨ltnis:
Dmaxallow = 1− 1
1 + 35
16
= 0, 69 (4.42)
Mittelwert des Stroms auf Prima¨rseite:
i¯pri =
1000W
0, 9 · 400V = 2, 78A (4.43)
Mittelwert des Stroms auf Prima¨rseite wa¨hrend Einschaltdauer:
i¯pri on =
2, 78A
0, 53
= 5, 25A (4.44)
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Effektivwert des Schalterstroms:
ipri eff =
2, 78A√
0, 53
= 3, 82A (4.45)
Mittelwert des sekunda¨rseitigen Stroms:
i¯sek =
1000W
0, 9 · 48V = 23, 15A (4.46)
Maximalwert des sekunda¨rseitigen Stroms:
i¯sek peak = 23, 15A · (1 + 0, 16 ) = 26, 85A (4.47)
Spannung u¨ber der Gleichrichterdiode:
uD rect = uin ·
n1
nd
n1
n2
= 200V (4.48)
Spannung u¨ber der Freilaufdiode:
uDfw = uin · n2
n1
= 91, 4V (4.49)
Induktivita¨t der Ausgangsdrossel:
Lout = uin · n2
n1
· 0, 53
200 kHz · 7, 6A ≈ 35µH (4.50)
Ausgangskondensator Bei der Auswahl eines geeigneten Ausgangskondensators ist
die zula¨ssige Belastung durch den Stromripple das Hauptauswahlkriterium. In diesem
Fall wird ein 63V/3300µF Longlife-Typ von EPCOS (B41505A8338M000) ausgewa¨hlt.
Der maximal erlaubte Stromripple (Pulsfrequenz) fu¨r dieses Bauteil liegt bei ca. 7, 5A.
Der maximale Stromripple auf der Sekunda¨rseite betra¨gt 7, 6A.
Ausgangsspannungsripple:
∆uout =
1
Cout
· 0, 53
200 kHz
· 7, 6A = 6, 1mV (4.51)
Hold-Up-Zeit Aufgrund des Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnisses von n1
n2
= 4, 375
muss die Zwischenkreisspannung mindestens
uDCbusmin =
48V · 4, 375
Dmaxallow
= 305V (4.52)
betragen, um eine Ausgangsspannung von 48V zu garantieren.
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Aus dem Ausdruck fu¨r die in einem Kondensator gespeicherte Energie la¨sst sich
die beno¨tigte Kapazita¨t am Zwischenkreis berechnen
(
W = 1
2
C · u2 = P · t). Fu¨r eine
Hold-Up Zeit von 20ms wird beno¨tigt:
CDCbus ≥ 2 · 1000W · 20ms
(400V)2 − (305V)2 = 597µF (4.53)
Fu¨r diese Anwendung werden zwei Kondensatoren 450V/330µF von EPCOS (Typ
B43504A5337M000) in Parallelschaltung eingesetzt.
Der Schaltplan sowie das Layout des kompletten Versuchsnetzteils sind ab Seite 206
in den Abbildungen A.64 bis A.66 dargestellt, die Draufsicht auf das bestu¨ckte Netzteil
ist auf Seite 209 zu finden. Beim Boardlayout wurde großer Wert auf einen kompakten
und EMV-gerechten Aufbau gelegt. Die Abmessungen der Platine betragen 18 cm ×
14 cm. An ihrem oberen Rand ist Platz fu¨r einen Lu¨fter vorgesehen, in dessen Luftstrom
sich drei Kupfer-Ku¨hlko¨rper, der Transformator sowie die Ausgangsdrossel befinden.
An den Ku¨hlko¨rpern sind die Leistungshalbleiter angebracht. Die Ku¨hlko¨rper sind am
oberen Ende um 90 Grad abgewinkelt, um bei einem eventuellen Verbau im Geha¨use
eine mo¨glichst große Wa¨rmeu¨bergangsfla¨che zu erzielen und die Geha¨useoberseite als
zusa¨tzlichen Ku¨hlko¨rper zu verwenden. Mit der maximalen Bauho¨he von 7 cm wird
eine Leistungsdichte von 9, 3W/in3 erreicht.
4.6.2. Praktische Erkenntnisse
Auf die Nutzung der Entmagnetisierungswicklung wurde bei den Messungen verzichtet
und die Diode im Entmagnetisierungszweig nicht bestu¨ckt. Ziel war die Untersuchung
der Eigenschaften des Wandlers bei Einsatz eines Schalters mit mindestens 1200V
Sperrspannung und entsprechend hohen Spannungsspitzen wa¨hrend der Entmagnetisie-
rungsphasen des Transformators, um die in den vorausgegangenen Kapiteln getroffenen
Aussagen bezu¨glich der Zusammenha¨nge zwischen hoher Entmagnetisierungsspannung
und Transformatorinduktivita¨t bzw. Drain-Source-Kapazita¨t in der Praxis zu besta¨ti-
gen.
Bei der Inbetriebnahme des DC/DC-Wandlers wurde sehr schnell deutlich, dass pa-
rasita¨re Kapazita¨ten des Aufbaus – vor allem die Kapazita¨ten des Transformators
(Abb. 4.8) – einen gro¨ßeren Einfluss auf die Form der Drain-Source-Spannung des
Schalters haben, als zuna¨chst angenommen. Die Kapazita¨ten CT1 und CT2 parallel zu
Prima¨r- bzw. Sekunda¨rwicklung sind im Vergleich zu CT3 vernachla¨ssigbar klein. Fu¨r
den eingesetzten Transformator und Schalter wurden die in Tabelle 4.12 angegebenen
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Abbildung 4.8.: Parasita¨re Kapazita¨ten von Transformator und Schalter
Werte ermittelt.
Die Kapazita¨ten CS und CT3 ko¨nnen bezu¨glich ihrer Wirkung auf den Verlauf der
Drain-Source-Spannung zur Ersatzkapazita¨t Cers zwischen Drain und Source des Schal-
ters zusammengefasst werden. Beim Ausschalten des Schalters fließt der prima¨rseitige
Magnetisierungsstrom imag in diese Kapazita¨t und la¨dt sie auf eine Spannung mit dem
Scheitelwert uˆsin auf. Da die Hauptinduktivita¨t Lh des Transformators und Cers einen
Reihenschwingkreis bilden, geschieht das Laden von Cers in Form eines Teils einer Si-
nusschwingung. Die gesamte Spannung uDSmax, die u¨ber dem Schalter anliegt, ergibt
sich aus der Summe dieser Spannung und der Zwischenkreisspannung.
CT1 ≤ 50 pF
CT2 ≤ 50 pF
CT3 ca. 700 pF
CS (Datenblatt) ≤ 100 pF
Tabelle 4.12.: Werte der parasita¨ren Kapazita¨ten
Sowohl der an der Versuchsschaltung gemessene Spannungsverlauf als auch der fu¨r
die Dimensionierungsberechnungen angenommene Rechteckverlauf sind in Abbildung
4.9 qualitativ dargestellt. Beim Vergleich der beiden Spannungsformen fa¨llt auf, dass
der reale Verlauf eine kleinere Spannungs-Zeit-Fla¨che aufweist als der theoretisch ange-
nommene. Da das Produkt aus der am Transformator anliegenden Spannung und der
Dauer fu¨r die Auf- bzw. Entmagnetisierung ausschlaggebend ist, kann nicht sicherge-
stellt werden, dass der Transformator beim maximalen Tastverha¨ltnis gema¨ß Gl. (4.39)
nach jeder Taktperiode komplett entmagnetisiert ist. In den Abbildungen A.68 bis
A.70 (S. 210) sind fu¨r diesen Schwingkreis beispielhafte Spannungs- und Stromverla¨ufe
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Abbildung 4.9.: Fu¨r Berechnungen angenommener und realer Verlauf der Spannung wa¨hrend
der Entmagnetisierung des Transformators
dargestellt.
Die Zeitkonstante des Reihenschwingkreises ist bestimmt durch:
Tsin =
1
f
= 2pi
√
LhCers (4.54)
Mit Lh = 4, 4mH und Cers ≈ 800 pF ergibt sich eine Periodendauer von Tsin ≈ 11µs.
Der aus Abb.A.68 ablesbare Wert fu¨r Tsin betra¨gt ca. 10µs. Trotz der oben getroffenen
Vereinfachung mit einer gemeinsamen Ersatzkapazita¨t fu¨r Schalter und Transformator
besteht eine gute U¨bereinstimmung zwischen theoretischen und praktischen Werten.
Aus dem beschriebenen Sachverhalt la¨sst sich ableiten, dass fu¨r die Auslegung ei-
nes Forward-Converters ohne Freilaufwicklung fu¨r den Magnetisierungsstrom generell
das in der Praxis erzielbare maximale Tastverha¨ltnis deutlich geringer ausfa¨llt als das
theoretisch berechnete. Ursache hierfu¨r ist der sinusfo¨rmige Verlauf der Drain-Source-
Spannung wa¨hrend der Entmagnetisierungsphase und die damit verbundene geringere
Spannungs-Zeit-Fla¨che im Vergleich zu einem ideal rechteckfo¨rmigen Spannungsverlauf
mit gleichem Maximalwert.
In der vorliegenden Schaltung kann das maximale berechnete Tastverha¨ltnis von 0, 53
demzufolge nur genutzt werden, wenn mindestens eine der folgenden Modifikationen
durchgefu¨hrt wird:
1. Reduktion der Schaltfrequenz auf einen Wert, der eine vollsta¨ndige Entmagne-
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tisierung des Transformators wa¨hrend einer Halbwelle der Frequenz 1
Tsin
erlaubt
(T ≥ Tsin): Im vorliegenden Fall wurde die Pulsfrequenz testweise von 200 kHz
(T = 5µs) auf 140 kHz (T = 7, 14µs) verringert. Als Folge konnte das Tast-
verha¨ltnis des Schalters im Vergleich zu 200 kHz auf u¨ber 0, 5 erho¨ht werden,
da die auftretende Schwingung der Drain-Source-Spannung (positive Halbwelle)
entsprechend mehr Zeit hatte, um abzuklingen.
2. Vera¨nderung des Windungszahlenverha¨ltnisses n1
n2
zugunsten einer geringeren Ein-
und gro¨ßeren Ausschaltzeit des Leistungsschalters. Diese Maßnahme ist jedoch
wieder mit einer Erho¨hung des Stromeffektivwertes fu¨r den Schalter verbunden.
(Zur Umsetzung siehe folgender Absatz.)
3. Einsatz eines Transformators, der auf minimale parasita¨re Kapazita¨ten hin aus-
gelegt ist: Fu¨r einen weiteren Versuch wurde ein zusa¨tzlicher Transformator an-
gefertigt, der ein Windungszahlenverha¨ltnis von n1
n2
= 24
7
besitzt (urspru¨nglicher
Transformator: 35
8
) und lediglich zweifach verschachtelt ist (siehe Abb.A.71). Ziel
war die Minimierung der parasita¨ren Kapazita¨ten des Transformators. Mit die-
sem Transformator ist es mo¨glich, die Schaltung bei der vorgesehenen Frequenz
von 200 kHz zu betreiben. Da die Kapazita¨t CT3 nur noch ein Viertel des ur-
spru¨nglichen Wertes betra¨gt und die Hauptinduktivita¨t aufgrund der geringeren
Windungszahlen ebenfalls kleiner ausfa¨llt, verringert sich die Zeitkonstante des
Reihenschwingkreises nun etwa auf die Ha¨lfte:
Tsin = 2pi
√
LhCers = 5, 5µs (4.55)
Da das nominelle Tastverha¨ltnis von 0, 42 bei 5µs Schaltperiodendauer 2, 9µs
Ausschaltdauer fu¨r den Schalter bedeutet, ist eine vollsta¨ndige Entmagnetisierung
im Nennbetriebspunkt gewa¨hrleistet. Es gilt toff ≥ Tsin2 .
Kernmaterial identisch mit vorhergehendem (ETD44/N97)
Hauptinduktivita¨t Lh 2, 8mH
parasita¨re Kapazita¨t CT3 ca. 170 pF
Streuinduktivita¨t Lσ ca. 11µH
Tabelle 4.13.: Daten des zweiten Testtransformators
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Der fu¨r den DC/DC-Wandler ermittelte maximale Wirkungsgrad betra¨gt mit dem oben
beschriebenen Transformator ca. 0, 880 bei 980W Ausgangsleistung. Die Verluste las-
sen sich aufgrund von simulativen Betrachtungen und Temperaturmessungen an den
Baugruppen in etwa wie folgt verteilen:
Bauteil Verlustanteil
Schalter ca. 70W (52%)
Gleichrichterdiode ca. 18W (12%)
Freilaufdiode ca. 27W (18%)
Transformator ca. 8W (9%)
Ausgangsdrossel ca. 5W (5%)
sonstige ca. 5W (4%)
Tabelle 4.14.: Verlustverteilung im Forward-Converter
Aufgrund des fu¨r den Schalterstrom ungu¨nstigeren Tastverha¨ltnisses mit dem Er-
satztransformator fallen im Schalter ho¨here Durchlass- und Ausschaltverluste an als
mit einem ideal abgestimmten Transformator. Dennoch ist der erreichte Wirkungsgrad
von 0, 880 ein sehr guter Wert fu¨r eine hart schaltende Forward-Topologie mit derart
hoher Ausgangsleistung. Es wird deutlich, dass durch konsequente verlustoptimierte
Auslegung aller Baugruppen auf ein Gesamtoptimum hin der Forward-Converter bis
in Leistungsbereiche eingesetzt werden kann, die weit u¨ber den bisher typischen Ein-
satzbereichen liegen (vgl. Abb. 2.19). Zusammen mit der vorgeschalteten PFC-Stufe
(ηPFC = 0, 975 bei 230V Netzspannung und 1000W u¨bertragener Leistung) ergibt
sich ein Gesamtwirkungsgrad von 0, 858 . Unter Beru¨cksichtigung der hohen Ausgangs-
leistung stellt dies einen sehr guten Wert dar.
4.7. Designempfehlungen fu¨r Forward-Converter
Aus den in den vorangegangenen Abschnitten angestellten Berechnungen, Simulationen
und praktischen Untersuchungen lassen sich einige Richtlinien ableiten, die unabha¨n-
gig vom konkreten Einsatzfall und Leistungsbereich des Flyback-Converters beachtet
werden sollten, um einen mo¨glichst hohen Wirkungsgrad zu erhalten:
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1. Die Eingangsspannung sowie die Spannungsklasse des eingesetzten Schalters ent-
scheiden daru¨ber, ob der Transformator mit einer Wicklung zur Begrenzung der
maximal auftretenden Entmagnetisierungsspannung ausgelegt werden muss. Die-
se Wicklung ist – obwohl sie auch Entmagnetisierungswicklung genannt wird –
nicht zwingend fu¨r den Abbau der im Transformator gespeicherten Magnetisie-
rungsenergie notwendig. Sie dient lediglich zum Schutz des Schalters vor Zersto¨-
rung durch unkontrollierte U¨berspannung. Besitzt der Schalter eine genu¨gend ho-
he Sperrspannungsfestigkeit, so ko¨nnen parasita¨re oder speziell fu¨r diesen Zweck
eingesetzte diskrete Kapazita¨ten parallel zum Schalter als Puffer fu¨r den abzubau-
enden Magnetisierungsstrom genutzt werden. Die maximale Ho¨he der u¨ber dem
Schalter anliegenden Ladespannung wird durch die Ho¨he des Magnetisierungs-
stroms, die Schwingungszeitkonstante sowie die zu ladende Kapazita¨t bestimmt
(vgl. 4.6.2).
2. Ist die vollsta¨ndige Entmagnetisierung des Transformators in jeder Schaltperi-
ode gewa¨hrleistet, so ist es mo¨glich, den Forward-Converter auch mit Tastver-
ha¨ltnissen ≥ 0, 5 zu betreiben. Dies setzt jedoch einen speziell dafu¨r entwickel-
ten Transformator (geringe Kapazita¨ten, kleine Streuung) sowie ein optimiertes
Schaltungslayout voraus. In der Praxis hat sich gezeigt, dass der hierfu¨r not-
wendige Aufwand nicht durch das erzielbare Ergebnis gerechtfertigt wird. Vor
allem die Spannungs- sowie Stromklassen der heute verfu¨gbaren Leistungsschal-
ter entsprechen noch nicht den notwendigen Anforderungen (hohe Sperrspannung
in Verbindung mit schnellen Schaltvorga¨ngen und handhabbaren Durchlassverlu-
sten). Hier zeichnet sich mit der Entwicklung von JFET -Schaltern eine Lo¨sung
ab, die die maximale Leistung fu¨r den Forward-Converter deutlich nach oben
verschieben kann.
3. Mit einem Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnis zwischen
2 ≤ n1
n2
≤ 4 (4.56)
(empirisch und simulativ ermittelt) besitzt der Transformator ein ausgewogenes
Verha¨ltnis zwischen minimaler parasita¨rer Streuung, Baugro¨ße und Ausnutzung
des Materials. Durch extreme U¨bersetzungsverha¨ltnisse erha¨lt man i. d. R. eine
Verschlechterung von Parametern, die zum Abweichen vom Gesamtoptimum fu¨h-
ren (z.B. extrem hohe Spannungen, ungu¨nstige Tastverha¨ltnisse, hohe Durchlass-
oder Ausschaltverluste).
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4. Eigenschaften wie Streuung, parasita¨re Kapazita¨t des Transformators und Verlu-
ste sind maßgeblich vom Transformatordesign abha¨ngig. Ein hoher Verschachte-
lungsgrad fu¨hrt zu einer Verringerung der Streuung und gleichzeitig zu einer Ver-
gro¨ßerung der parasita¨ren Kapazita¨ten. Durch eine ausgeklu¨gelte Bewicklung des
Transformators (Verschachtelungsgrad, Leitergeometrie, Windungszahlen, Leiter-
absta¨nde) ko¨nnen Transformatorverluste erheblich reduziert werden. Diese Effek-
te gewinnen v.a. bei der U¨bertragung gro¨ßerer Leistungen erheblich an Bedeutung
und mu¨ssen dann unbedingt beim Design beru¨cksichtigt werden.
5. Analog zum Flyback-Converter sollte sich das Verha¨ltnis aus Mittelwert des
Schalterstroms wa¨hrend der Einschaltphase und Effektivwert des Schalterstroms
im Bereich
1, 5 ≤ i¯Qon
iQeff
≤ 2, 5 (4.57)
bewegen. Hierdurch wird ein Kompromiss zwischen Ausschalt- und Durchlassver-
lusten in den Halbleitern geschaffen.
Je spezialisierter der Einsatz und somit die Entwicklung eines DC/DC-Wandlers er-
folgt, umso enger ist der Freiraum, diese Designempfehlungen bei der Entwicklung mit
einfließen lassen zu ko¨nnen. Stehen sie im Gegensatz zu funktionellen Anforderungen
(z.B. wenn ein extremes U¨bersetzungsverha¨ltnis notwendig ist), so wird letzteren immer
der Vorrang zu gewa¨hren sein. Die getroffenen Empfehlungen sind nicht als unbedingt
notwendige Kriterien, sondern vielmehr als eine Sammlung von Freiheitsgraden zu ver-
stehen, die dem Entwickler zur Optimierung seines Systems zur Verfu¨gung stehen.
Die realisierte Versuchsschaltung zeigt, dass mit heute erha¨ltlichen Bauteilen und
Materialien der Bau und wirtschaftliche Betrieb eines Einschalter Forward-Converters
mit einer maximalen Ausgangsleistung von 1000W mo¨glich ist. Eine U¨bertragung noch
ho¨herer Leistung fu¨hrt dazu, dass die anfallende Verlustleistung nur mit großem Auf-
wand bzw. nicht mehr abgefu¨hrt werden kann. Ein wirtschaftlicher Betrieb ist nicht
mehr gewa¨hrleistet und es empfiehlt sich der Einsatz einer anderen Schaltungstopo-
logie. Als leistungsbegrenzende Faktoren sind beim Forward-Converter hauptsa¨chlich
der Leistungsschalter, als auch die Gleichrichter- und Freilaufdioden zu nennen. Da bei
hohen Pulsfrequenzen in Kombination mit hoher u¨bertragener Leistung die Schaltver-
luste die gro¨ßte Rolle spielen, empfiehlt sich der Einsatz von SiC Bauelementen. Die in
den passiven Bauelementen auftretenden Verluste ko¨nnen durch die Auswahl geeigneter
Kerngro¨ßen und -materialien fu¨r induktive Bauelemente bzw. geeigneter Kondensator-
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typen gut beherrscht werden. Alle dafu¨r beno¨tigten Angaben erha¨lt der Entwickler aus
den Datenbla¨ttern der entsprechenden Bauelemente.
Wie gezeigt wurde, ist es durch gezielte Nutzung parasita¨rer Schaltungselemente so-
gar mo¨glich, Bauteile einzusparen oder Schaltverluste zu minimieren. Im vorliegenden
Fall wurde durch Entfernen der Diode im prima¨rseitigen Entmagnetisierungskreis des
Transformators ein Reihenschwingkreis zur Entmagnetisierung des Transformators ge-
nutzt. Gerade wegen der hohen auftretenden Spannungsspitzen ist an dieser Stelle der
Einsatz eines SiC-Schalters mit den entsprechenden Vorteilen denkbar.
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5. Active Power Factor Correction
5.1. Notwendigkeit einer Leistungsfaktorregelung
Spa¨testens seit Inkrafttreten der Europanorm EN61000-3-2 am 1. Januar 2001 un-
terliegen Schaltnetzteilhersteller erho¨hten Anforderungen hinsichtlich des Leistungs-
faktors der von ihnen vertriebenen Gera¨te. In der o.g. Norm werden absolute sowie
bezogene Maximalwerte fu¨r die Oberschwingungen im Eingangsstrom elektrischer Ver-
braucher festgelegt. Das Regelwerk findet Anwendung auf alle elektrischen Gera¨te mit
einer Gesamteingangsleistung von mehr als 75W, die zum Anschluss an das o¨ffentliche
Niederspannungs-Verteilnetz mit 220V oder mehr vorgesehen sind, sowie Beleuchtungs-
einrichtungen unabha¨ngig von der Leistung.
Die Gera¨te, fu¨r die die EN 61000-3-2 gilt, werden in vier Klassen aufgeteilt. Fu¨r jede
dieser Klassen sind verschiedene Grenzwerte fu¨r die Oberschwingungen definiert:
Oberschwingungs- Klasse A Klasse B Klasse C Klasse D
ordnung n (absolut) (absolut) (bezogen) (bezogen)
u
n
ge
ra
d
e
3 2, 3A 3, 45A 30 3, 4mA/W
5 1, 14A 1, 71A 10 1, 9mA/W
7 0, 77A 1, 16A 7 1mA/W
9 0, 4A 0, 6A 5 0, 5mA/W
11 0, 33A 0, 5A 3 0, 35mA/W
13 0, 21A 0, 32A 3 0, 3mA/W
15 – 39 0, 15 · 15A
n
0, 225 · 15A
n
3 0, 225 · 3,85mA/W
n
ge
ra
d
e
2 1, 08A 1, 62A 2
4 0, 43A 0, 65A
6 0, 3A 0, 45A
8 – 40 0, 23 · 8A
n
0, 35 · 8A
n
Tabelle 5.1.: In EN61000-3-2 festgelegte Grenzwerte [60]
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Klasse A: 3-Phasen-Gera¨te mit symmetrischer Belastung, Haushaltgera¨te, ausgenom-
men Gera¨te, die in die Klasse D fallen, Elektrowerkzeuge, ausgenommen trag-
bare Elektrowerkzeuge, Beleuchtungsregler (Dimmer) fu¨r Glu¨hlampen, Audio-
Einrichtungen, Gera¨te, die nicht in eine der drei anderen Klassen fallen.
Klasse B: Tragbare Elektrowerkzeuge
Klasse C: Beleuchtungseinrichtungen
Klasse D: Personalcomputer (PCs) und Bildschirme (Monitore) fu¨r Personalcomputer
sowie Fernseh-Rundfunkempfa¨nger mit einer Eingangswirkleistung < 600W
Von der Norm ausgenommen sind:
• Gera¨te mit einer Eingangswirkleistung von 75W oder weniger, die keine Beleuch-
tungseinrichtungen sind
• Professionell genutzte Gera¨te mit einer Gesamtwirkleistung, die gro¨ßer als 1 kW
ist
• Symmetrisch gesteuerte Heizelemente mit einer Eingangswirkleistung, die kleiner
oder gleich 200W ist
• Unabha¨ngige Beleuchtungsregler (Dimmer) fu¨r Glu¨hlampen mit einer Eingangs-
wirkleistung, die kleiner oder gleich 1 kW ist
Eine Regelung fu¨r Gera¨te mit einer Eingangsleistung von mehr als 1 kW befindet sich
zur Zeit in der Entwurfsphase [24].
Der gro¨ßte Teil der in dieser Arbeit untersuchten DC/DC-Wandler fa¨llt aufgrund
des Leistungs- und Zielbereichs in die Kategorie A oder D. Daher ist es notwendig, die
Energie im Zwischenkreis des Schaltnetzteils auf eine Weise aus dem o¨ffentlichen Netz
zu beziehen, die dieses nicht mit Oberschwingungen belastet, welche außerhalb der o.g.
Grenzwerte liegen.
In der Vergangenheit geschah diese Energieentnahme oft durch mo¨glichst einfache
Gleichrichtung der Netzspannung u¨ber Dioden und Gla¨ttung der erhaltenen Gleich-
spannung durch eine große Zwischenkreiskapazita¨t (vgl. Abb. 5.1). Das Resultat sind
Spannungs- und Stromverla¨ufe, wie sie in Abbildung 5.2 zu sehen sind. Die kurzen
Ladeimpulse im Eingangsstrom resultieren in einem hohen prozentualen Anteil Har-
monischer Frequenzen im Eingangsstromsprektrum.
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Abbildung 5.1.: Herko¨mmliche Diodengleichrichtung ohne PFC
Der Power Factor ist definiert durch das Verha¨ltnis aus aufgenommener Wirkleistung
und Scheinleistung und betra¨gt im Idealfall (ohmsches Verhalten) 1.
PF =
P
S
= cosϕ1
iS1
iS
(5.1)
Aktive Power Factor Correction-Schaltungen (PFC) bieten die Mo¨glichkeit, die Form
des Eingangsstromes eines Gera¨tes aktiv an die Form der anliegenden Eingangsspan-
nung anzupassen. Auf diese Weise wird der Power Factor der Anwendung verbessert,
der Anteil der Harmonischen im Verha¨ltnis zur Grundschwingung wird geringer. Der
Effektivwert des Netzstromes wird geringer, wenn der Zwischenkreiskondensator nicht
impulsweise (siehe Abb. 5.2) sondern u¨ber die komplette Netzperiode verteilt (qualita-
tiver Verlauf siehe Abb. 5.3) geladen wird.
Spannungs-
einbruch
AC
Netzstrom
AC
Netzspannung
gleichgerichtete 
Spannung
upeak
Abbildung 5.2.: Netzspannungs- und Stromverla¨ufe ohne aktive PFC (Diodengleichrichtung)
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gleichgerichtete
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Abbildung 5.3.: Qualitative Netzspannungs- und Stromverla¨ufe mit aktiver PFC
Weitere Vorteile der aktiven Leistungsfaktorkorrektur neben der Einhaltung gelten-
der Normen gegenu¨ber herko¨mmlicher Bru¨ckengleichrichtung sind:
• Ho¨here Ausgangsleistung mo¨glich (bei gleichem Eingangsstrom-Effektivwert)
• Geringere Stromaufnahme mo¨glich (bei gleicher Ausgangsleistung)
• Weiter Eingangsspannungsbereich mo¨glich, dadurch ist das Gera¨t weltweit ein-
setzbar
• In 3-phasiger Anordnung heben sich die Nulleiterstro¨me am Netzanschlusspunkt
auf
5.2. Schaltungskonzepte
Prinzipiell ist zum Aufbau einer PFC-Schaltung jede einfache Schaltnetzteiltopologie
(Boost, Buck, Flyback) geeignet, da die einzigen Anforderungen darin bestehen, den
Eingangsstrom auf die Form der Eingangsspannung und eine gewu¨nschte Amplitude zu
regeln [58]. In Abha¨ngigkeit von der gewa¨hlten Topologie kann die Form des Eingangs-
stroms mehr oder weniger gut sinusfo¨rmig gestaltet werden. So ist dies z.B. mit einem
Buck-Converter bei geringem Momentanwert der Eingangsspannung nur sehr begrenzt
mo¨glich. Fu¨r ho¨here Leistungen hat sich der Einsatz eines Boost-Converters durchge-
setzt, da hier der Eingangsstrom durch eine Induktivita¨t fließt und sowohl relativ gut
zu gla¨tten, als auch u¨ber einen Widerstand zu messen ist. Fu¨r kleinere Leistungen ist
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Boost-PFC Buck-PFC Flyback-PFC
Abbildung 5.4.: Schaltungsvarianten fu¨r aktive PFC
der Einsatz einer Flyback-Topologie nicht unu¨blich, da hier sowohl PFC-Funktionalita¨t
als auch Potenzialtrennung und Regelung der Ausgangsspannung kombiniert sind.
Die Regelung und Ansteuerung der Leistungsschalter erfolgt durch spezielle PWM/-
PFC-Kombi-Schaltkreise, wie z.B. UC3854 von Unitrode (jetzt Texas Instruments)
oder TDA16888 und ICE1PCS01 von Infineon. Diese Ansteuerschaltkreise vereinen
PFC-Funktion, Zwischenkreisspannungsregelung und teilweise auch PWM-Funktion in
einem Bauteil. Der in der Praxis erreichbare Power Factor liegt damit bei 0,999. Da das
Prinzip einer PFC darauf beruht, die Form des Eingangsstromes der der Eingangssspan-
nung anzupassen, ist eine Regelung der PFC-Ausgangsspannung nur bedingt mo¨glich.
Wird die Regelung so ausgelegt, dass sie die 100Hz-Welligkeit auf der Ausgangsspan-
nung eliminiert, so geht die PFC-Funktionalita¨t teilweise verloren. Der Grund hierfu¨r
ist, dass der Sollwert des inneren Stromregelkreises aus dem Produkt von momenta-
ner Eingangsspannung und Ausgangsgro¨ße des Spannungsreglers gebildet wird. Ist der
umgebende Spannungsregelkreis nicht entscheidend langsamer in seiner Dynamik als
der Stromregelkreis, so bewirkt er eine Abweichung der Netzstromform von der anlie-
genden Spannungsform und somit eine Verschlechterung des Power Factors. Es ist also
lediglich eine Regelung des Mittelwertes der Ausgangsspannung in der Praxis sinnvoll.
Die 100Hz-Welligkeit kann durch die Gro¨ße des PFC-Ausgangskondensators eingestellt
werden [38].
Hinsichtlich der beiden Funktionen PFC-Funktionalita¨t und Potenzialtrennung ko¨n-
nen ein- sowie zweistufige Schaltungskonzepte unterschieden werden. Bei den einstufi-
gen Varianten sind diese beiden Funktionen in einer funktionalen Baugruppe des Schalt-
netzteils enthalten. Wie in Abbildung 5.5 zu sehen ist, besteht die erste Baugruppe aus
der PFC-Schaltung, die gleichzeitig die Potenzialtrennung u¨bernimmt (PFC-Flyback).
Durch den nachgeschalteten Tiefsetzsteller wird die Spannung auf den gewu¨nschten
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Abbildung 5.5.: Einstufiges Konzept mit Flyback-PFC
Ausgangsspannungswert nachgeregelt. Das komplementa¨re Konzept dazu ist Abbildung
5.6 zu entnehmen. Hier ist ausschließlich die PFC-Funktion in der ersten Baugruppe
enthalten (Boost-PFC), die Potenzialtrennung und Spannungsregelung erfolgt durch
den daran angeschlossenen Flyback-Converter.
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PFC-Stufe Spannungsnachregelung
Abbildung 5.6.: Zweistufige Variante mit Boost-PFC
Wie aus den Ein- und Ausgangsgro¨ßen der Baugruppen in Tabelle 5.2 hervorgeht,
unterliegt der Flyback-Converter in jedem der Konzepte anderen Anforderungen (sie-
he auch Anhang A.5). In der einstufigen Variante muss im Falle eines Weitbereichs-
Eingangs ein großer Eingangsspannungsbereich (90V AC – 280V AC) in eine relativ
niedrige Gleichspannung (hier ca. 60V DC) gewandelt werden. Dies bedeutet, dass der
Transformator fu¨r einen weiten Spannungsbereich dimensioniert werden muss, somit
gro¨ßer wird und einen bedeutenderen Kostenfaktor darstellt als in einer zweistufigen
PFC-Schaltung. Daru¨ber hinaus la¨sst sich eine Induktivita¨t fu¨r einen großen Span-
nungsbereich nicht so gut bezu¨glich ihrer Verlustleistung optimieren wie Bauelemente
fu¨r enger eingegrenzte Arbeitsspannungsbereiche. Es sind bei diesem Konzept also gro¨-
ßere Verluste im PFC-Transformator zu erwarten als beim zweistufigen Konzept. Der
Vorteil des Konzeptes kommt vorwiegend in solchen Anwendungen zum Tragen, in
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1-stufig 2-stufig
1. Baugruppe
PFC-Flyback PFC-Step-Up
Potenzialtrennung
Weitbereichs-Eingang Weitbereichs-Eingang
90V–280VAC → 60VDC 90V–280VAC → 400VDC
n1
n2
= 96
24
2. Baugruppe
Tiefsetzsteller Flyback-Converter
Potenzialtrennung
60VDC → 48VDC 400VDC → 48VDC
n1
n2
= 50
25
Tabelle 5.2.: Praktische Unterschiede verschiedener PFC-Konzepte fu¨r eine identische Bei-
spielanwendung
denen keine Ausgangsspannungsregelung nachgeschaltet werden muss. Im PC-Bereich
ko¨nnte so durch das einstufige PFC-Netzteil eine Rohspannung bereitgestellt werden,
die erst am jeweiligen Verbraucher auf die gewu¨nschte Spannungsebene geregelt wird.
Als weiterer Vorteil ist bei der Flyback-PFC (wie auch bei der Buck-PFC) die Mo¨g-
lichkeit der Einschaltstrombegrenzung und des Kurzschlussschutzes zu nennen.
Besteht die Anforderung, eine geregelte Spannung am Ausgang zur Verfu¨gung zu
stellen, so ist das zweistufige Konzept mit Boost-PFC die Lo¨sung, mit der heute die
besten Ergebnisse bezu¨glich Power Factor, Kosten und Ausgangsspannungsqualita¨t er-
zielt werden. Aufgrund des kontinuierlichen Eingangsstromes besteht hier die geringste
Belastung des Eingangskondensators und der Eingangsfilter kann entsprechend klein
ausgelegt werden. Da sta¨ndig Energie aus dem Netz geliefert wird und die PFC-Drossel
nur einen Teil speichern muss, fa¨llt diese kleiner aus als bei den anderen Topologien.
Der Transformator des nachgeschalteten Flyback-Converters kann kleiner dimensioniert
werden als in der vorhergehenden Variante, da diesem hier eine anna¨hernd konstante
Eingangsspannung zur Verfu¨gung steht. Von Nachteil ist, dass keine Mo¨glichkeit einer
Einschaltstrombegrenzung durch den Schalter gegeben ist [39].
Aufgrund der vorgenannten Eigenschaften der Boost-PFC und ihrer weiten Verbrei-
tung wird diese Topologie im Folgenden na¨her untersucht.
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5.3. PFC-Drossel
Da die Drossel Energie aus dem Netz zwischenspeichern muss, wird ein Magnetkreis
mit Luftspalt beno¨tigt. Hierzu kann entweder Ferritmaterial mit einem explizit aus-
gefu¨hrten Luftspalt (z.B. ETD-Kerne) oder Pulvermaterial (z.B. KoolMµ) mit verteil-
tem Luftspalt eingesetzt werden, wobei Pulvermaterial einige Vorteile bietet. In der
Regel verringert sich die Gro¨ße der PFC-Drossel mit steigender Pulsfrequenz der PFC-
Schaltung. Bei Ferritmaterial ist dies jedoch nur bis ca. 200 kHz der Fall. Eine weitere
Frequenzerho¨hung daru¨ber hinaus bringt keine Verringerung der Baugro¨ße der Drossel
mehr mit sich. Pulvermaterial besitzt den Vorteil, dass die Gro¨ße einer PFC-Drossel
aus diesem Material auch bei Betriebsfrequenzen u¨ber 200 kHz noch abnimmt – je-
doch nicht mehr in dem Maße wie unterhalb dieser Grenze [16]. Des Weiteren hat
sich in der Praxis gezeigt, dass die von einer PFC-Drossel in Ringform ausgehende
EMV-Sto¨raussendungsproblematik leichter zu beherrschen ist als beim Einsatz ande-
rer Kernformen. Die Gru¨nde hierfu¨r liegen in der geschlossenen Geometrie und der
daraus resultierenden homogenen Verteilung des elektromagnetischen Feldes sowie den
geringen Wicklungskapazita¨ten.
Entscheidenden Einfluss auf die Gro¨ße der eingesetzten Drossel hat der Eingangs-
spannungsbereich der PFC. Soll das Gera¨t in der Lage sein, die volle Ausgangsleistung
u¨ber einen weiten Eingangsspannungsbereich (z.B. 85V – 265V) zur Verfu¨gung zu
stellen, so steigt der Netz-Eingangsstrom im gleichen Maße an, in dem die Eingangs-
spannung absinkt:
iˆin =
√
2
P
uin eff
(5.2)
Fu¨r den magnetischen Fluss gilt vereinfacht:
Φˆ = Bˆ Amagn ∼ n iˆin (5.3)
Ã Amagnmin ≥ n iˆin
Bmax
(5.4)
Dies bedeutet, dass der magnetische Querschnitt Amagn des eingesetzten Drosselkerns
im gleichen Maße wie der Netzstrom iˆ steigen muss, um die maximal zula¨ssige magneti-
sche Flussdichte des Materials nicht zu u¨berschreiten. Die Drossel wird umso gro¨ßer, je
niedriger die minimal zula¨ssige Eingangsspannung bei konstanter Leistung wird. (Der
Stromripple wurde hier aus Gru¨nden der Anschaulichkeit vernachla¨ssigt. Er ist in die
exakten Berechnungen mit einzubeziehen.)
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5.4. PFC-Schalter
Das notwendige Tastverha¨ltnis des Schalters kann aus der U¨bertragungsfuktion der
Boost-PFC berechnet werden:
uout
uin
=
1
1−DS (5.5)
Ã DS = 1− uin
uout
(5.6)
Das maximale Tastverha¨ltnis wird in der Praxis durch die minimale Ausschaltdauer des
eingesetzten PFC-Schaltkreises sowie die Schaltfrequenz festgelegt. Dies bedeutet, dass
das Tastverha¨ltnis unter Umsta¨nden im Bereich der Nulldurchga¨nge der Netzspannung
nicht so groß eingestellt werden kann, wie es momentan no¨tig wa¨re. Diese Beschra¨nkung
kann in Abha¨ngigkeit vom Belastungszustand den Leistungsfaktor verschlechtern.
DSmax = 1− toff min · fPFC (5.7)
Den gleichen Effekt auf den Leistungsfaktor kann eine zu große Induktivita¨t der PFC-
Drossel haben. Im Bereich um die Netzspannungs-Nulldurchga¨nge kann dann die Stei-
gung des Netzstromes di
dt
nicht so groß wie beno¨tigt eingestellt werden. Das Ergebnis
sind Abweichungen der Stromform von der Form der Netzspannung fu¨r kleine Moment-
anwerte der Eingangsspannung und somit fu¨r diese Betriebspunkte ein Leistungsfaktor
< 1.
Da die PFC-Eingangsstufen oft dazu genutzt werden, einen Spannungs-Weitbereichs-
Eingang zu realisieren, ist der Schalter bezu¨glich der Stromtragfa¨higkeit nach den Be-
anspruchungen bei niedrigster Eingangsspannung zu dimensionieren. Beim minimalen
Effektivwert der Netzeingangsspannung liegt der gro¨ßte effektive Eingangsstrom und
das gro¨ßte mittlere Tastverha¨ltnis des Schalters vor. Aufgrund des komplementa¨ren
Verhaltens der Tastverha¨ltnisse unterscheiden sich die effektive Strombelastung von
Schalter und Diode in diesem Arbeitspunkt deutlich. Unter Umsta¨nden ist es no¨tig,
zur Reduktion der Durchlassverluste zwei Schalter parallel zu betreiben.
5.5. PFC-Diode
Die PFC-Diode leitet den Netzstrom wa¨hrend der Sperrzeiten des Schalters. Das Tast-
verha¨ltnis ergibt sich somit aus Gl. (5.6):
DD =
uin
uout
(5.8)
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Die Anforderungen an die Diode bestehen darin, dass sie die Zwischenkreisspannung
(i.d.R. 360V–400V) sperren sowie wa¨hrend ihrer Einschaltzeiten den Drosselstrom fu¨h-
ren muss. Speziell bei hohen Frequenzen der PFC-Schaltung sind geringe Schaltverluste
sowie ein kleiner Diodenru¨ckstrom wichtige Eigenschaften. Als nahezu ideale Bauteile
fu¨r PFC-Anwendungen haben sich SiC-Dioden herausgestellt. Sie kombinieren geringe
Sperrschichtkapazita¨ten und minimale Umladestro¨me mit hoher Sperrspannungsfestig-
keit und geringen Durchlassverlusten.
Beim Einsatz von SiC-Dioden in PFC-Schaltungen ist es wichtig, den im Daten-
blatt angegebenen maximal zula¨ssigen Spitzenstrom nicht zu u¨berschreiten. Abha¨ngig
vom konkreten Diodentyp kann die SiC PFC-Diode einfach durch das Zuschalten der
Netzspannung am Eingang des Gera¨tes zersto¨rt werden. Grund hierfu¨r ist die immense
Stromspitze beim ersten Laden des Zwischenkreiskondensators. Abhilfe schafft hier ei-
ne parallel zur PFC-Drossel und SiC-Diode geschaltete herko¨mmliche Diode, u¨ber die
der Zwischenkreiskondensator beim Zuschalten der Netzspannung auf Netzspannungs-
amplitude vorgeladen wird. Sobald die Spannung am Zwischenkreis die Amplitude der
Netzspannung u¨bersteigt, befindet sich die PFC im Boost-Betrieb und die Paralleldiode
wird nicht mehr leitend.
5.6. PFC-Schaltkreise
Moderne PFC-ICs erfu¨llen drei grundlegende Funktionen:
• Modellierung der Form des Netzstroms: Die Stromregelung passt die Form des
Netzstroms der Form der Netzspannung an. Ziel ist es, einen gegen 1 gehenden
Leistungsfaktor zu erreichen.
• Regelung der PFC-Ausgangsspannung: Der Stromregelung ist eine Spannungs-
regelung u¨bergeordnet. Diese ha¨lt den Mittelwert der PFC-Ausgangsspannung
konstant. Die Ausgangsspannung ist jedoch immer mit einem Ripple behaftet,
der die doppelte Netzfrequenz besitzt. Es ist nicht mo¨glich, diese Welligkeit un-
ter Beibehaltung eines guten Leistungsfaktors auszuregeln, da eine dynamische
Spannungsregelung eine Abweichung der Stromform von der der Netzspannung
zur Folge hat.
• Leistungsbegrenzung: In PFC-Schaltungen wird der Momentanwert des Netzein-
gangsstromes u¨ber einen Shunt-Widerstand gemessen. In jeder Pulsperiode wird
Andre´ Blum 124
5. Active Power Factor Correction
ICE1PCS01/G
85 ... 265 V AC
Vout
auxiliary supply
300ns
C21.5V
-1.43x
OTA3
2.5V
ISENSE
GATE
VSENSE
VCC
FREQ
C1
VCOMP
OTA2
ICOMP
5V
Fault
UVLO VCC
0.8V
GND
PWM
Comparator
Ramp G enerator
Variable O scillator
Toff min
Over-current
Comparator
Deglitcher
PWM L ogic Gate Driver
undervoltage lockout
open-loop protect
Voltage L oop
Current L oop
Compensation
Protection Block
2.5V
output  uv protect
Peak Current L imit
Current L oop
Nonlinear
Gain
C3
C4
OTA1
5V
+/- 25u A, 40 m S
+/-50u A
1mS
R1
R5
L1
C2
R3
R4
C3
C5C4
R6
R2
S2
Vin
D1
Fault
4.75V 5.25V
1 V
0
-ve
Window Detect
+ve
0
-ve
Soft O ver
Current Control
4.0V
S1
Fault
Soft S tart
OP1
Current S ense
Opamp
OSC CLK
200ns
R
S
R
S
Protection
Logic
C1
RFI F ilter
D2 ... D5
R7
Abbildung 5.7.: Beispielhafte Darstellung des Blockschaltbilds eines Infineon ICE1PCS01 in
einer Boost-PFC [50]
dieser Wert mit einem festen Schwellwert verglichen und im Falle einer U¨ber-
schreitung der Schalter ausgeschaltet (sog. cycle-by-cycle current limiting). Hier-
durch wird die maximale Strom- und somit auch Leistungsaufnahme aus dem
Netz begrenzt.
Viele Halbleiterhersteller bieten spezielle PFC-Schaltkreise oder Kombinationen aus
PFC- und PWM-Schaltkreisen an, mit denen der Leistungsfaktor praktisch zu 1 gere-
gelt werden kann (bei entsprechenden Netzeingangsbedingungen). Bei der Auswahl des
PFC-ICs kann es von Vorteil sein, einen genauen Blick auf spezielle Eigenschaften zu
werfen, die das Bauteil von Produkten anderer Hersteller unterscheiden. So hat z.B.
Infineon die in Abschnitt 5.5 angesprochene Problematik der Begrenzung von Spit-
zenstro¨men bei SiC-Dioden erkannt und im PFC-Schaltkreis der neuesten Generation
ICE1PCS01 (Abb. 5.7) umgesetzt. Der IC besitzt einen Soft-Start, der das Tastver-
ha¨ltnis des Schalters bei Inbetriebnahme kontinuierlich erho¨ht, um eine U¨berbelastung
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der Diode durch den Strompeak beim ersten Laden des Zwischenkreiskondensators zu
vermeiden [50].
5.7. Praktischer Aufbau einer PFC-Eingangsstufe
Um das Potenzial, das sich aus der praktischen Umsetzung der in den vorangegangenen
Abschnitten vorgestellten Maßnahmen ergibt, zu demonstrieren, wurde ein Demonstrator-
Versuchsnetzteil dimensioniert. Dieses besteht exemplarisch aus einer Boost-PFC als
Eingangsteil und einem Forward-Converter mit Transformator als DC/DC-Wandler.
Die angestrebten Eckdaten der Gesamtschaltung sind nachfolgend aufgelistet:
Leistungsbereich: Es wird eine mo¨gliche Ausgangsleistung von mindestens 800W an-
gestrebt, die unabha¨ngig von der Eingangsspannung verfu¨gbar ist. Im Nennar-
beitspunkt (230V Eingangsspannung) betra¨gt die Nennleistung 1000W.
Eingangsspannungsbereich: Aufgrund der Weitbereichs-PFC kann eine Eingangsspan-
nung zwischen 85V und 265V AC mit einer Frequenz zwischen 50Hz – 60Hz
anliegen.
Derating: Bei extrem niedriger Eingangsspannung (115V− 15%) soll eine Ausgangs-
leistung von 800W abnehmbar sein. Mit steigender Netzeingangsspannung kann
die maximal mo¨gliche Ausgangsleistung ebenfalls ansteigen. Die sog. current-
mode-Regelung der PFC-Stufe begrenzt die maximal mo¨gliche Ausgangsleistung.
Zwischenkreisspannung: Die Ausgangsspannung der PFC-Stufe betra¨gt 400V.
Leistungsdichte: Die angestrebte Leistungsdichte liegt im Bereich um 10W/in3. Das
bedeutet, dass das komplette Gera¨t mit 1000W Leistung ein Geha¨usevolumen
von ca. 1639 cm3 besitzen darf.
Der Schaltplan sowie das Boardlayout der Versuchsschaltung sind im Anhang auf den
Seiten 206 bis 208 abgebildet. Im Folgenden werden nur die wichtigsten Daten der
PFC-Schaltung beschrieben bzw. berechnet. Der Fokus dieses Abschnittes liegt auf der
praktischen Umsetzung der zuvor beschriebenen Maßnahmen zur optimalen Auslegung
einer PFC. Daher werden die einzelnen Designschritte hier nicht im Detail erkla¨rt.
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5.7.1. Dimensionierung
Die verwendete Topologie (Abb. 5.6) wurde bereits in den Abschnitten 5.2 bis 5.6 vor-
gestellt und analysiert. Aus den folgenden Eckdaten lassen sich alle fu¨r die Dimensio-
nierung beno¨tigten Gro¨ßen errechnen:
Maximale Eingangsspannung: 265V
Minimale Eingangsspannung: 85V
Derating wenn Eingangsspannung: ≤ 98V
Nominelle Ausgangsleistung: 1000W
Ausgangsleistung (@ low line): 800W
PFC-Ausgangsspannung: 400V
Gescha¨tzter Wirkungsgrad: 0, 94
Stromripple: 0, 16
PFC-Schaltfrequenz: 230 kHz
Das Derating der maximal verfu¨gbaren Leistung am Ausgang der PFC ist no¨tig, um
die Stromaufnahme und somit die Verluste der PFC bei sehr niedriger Eingangsspan-
nung zu begrenzen. Durch die sogenannte Current-Mode Regelung des PFC-ICs wird
sichergestellt, dass der Netzeingangsstrom einen u¨ber den Shunt einstellbaren Wert
nicht u¨berschreitet. Befindet sich die PFC in der Strombegrenzung, bedeutet dies, dass
bei einer weiteren Abnahme der Netzeingangsspannung die Leistung am Ausgang redu-
ziert werden muss, um die Spannung am Zwischenkreiskondensator konstant zu halten.
Wird zu viel Leistung aus dem Zwischenkreis entnommen, so sinkt dessen Spannung
ab und die PFC deaktiviert sich aufgrund von Unterspannung.
Bei einem angenommenen Wirkungsgrad von 0, 94 betra¨gt der Eingangsstrom der
PFC bei Nennlast und 98V Netzspannung (Effektivwerte):
iinmax =
1000W
0, 94 · 98V = 10, 9A (5.9)
Dieser Wert wird als maximal zula¨ssiger Netzeingangsstrom festgelegt. Somit ist die
am Ausgang der PFC verfu¨gbare Maximalleistung bei 98V Eingangsspannung:
pout lowline = 10, 9A · 85V · 0, 94 = 870W (5.10)
Der Zusammenhang ist in Abbildung 5.8 grafisch dargestellt. Weitere Informationen
zum Current-Mode und der Mo¨glichkeit zur Leistungsbegrenzung mit dem verwendeten
PFC-IC sind in [38], [44] und [45] zu finden.
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Abbildung 5.8.: Maximal verfu¨gbare Ausgangsleistung in Abha¨ngigkeit von der Netzein-
gangsspannung
PFC-Drossel Das maximale Tastverha¨ltnis der PFC-Stufe betra¨gt zum Zeitpunkt des
Scheitelwerts der Netzspannung beim niedrigsten Eingangsspannungswert mit nominel-
ler Leistung:
Dmax =
400V −√2 · 98V
400V
= 0, 654 (5.11)
Der maximale Netzstrom betra¨gt:
iˆpeak =
1000W
0, 94 · 98V ·
√
2 = 15, 35A (5.12)
Die Induktivita¨t der PFC-Drossel ergibt sich somit zu:
Ã L = 98V ·
√
2 · 0, 654
15, 35A · 0, 16 · 230000Hz = 160µH (5.13)
Unter Verwendung eines Ringkerns vom Typ KoolMµ (77439-A7, AL = 135 nH, Am =
199mm2, Außendurchmesser 46.7mm, Volumen 21.3 cm3) des Herstellers Magnetics
wird folgende Windungszahl beno¨tigt [49]:
n =
√
L
AL
=
√
160µH
0, 135µH
≈ 35 (5.14)
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Die maximale Flussdichte in der PFC-Drossel betra¨gt [8]:
Bˆmax = w iˆmax
AL
Amag
= 35 · 15, 35A 0, 135µH
199mm2
≈ 0, 365T (5.15)
Der maximale Leiterdurchmesser fu¨r eine einlagige Wicklung ergibt sich zu:
35Wdg.Ã max. Durchmesser ≤ 2.0mm (5.16)
Weitere Verlustberechnungen [64] fu¨hren zu 2.7W Kupferverlusten und 2.7W Eisen-
verlusten. Verschiedene Simulationen zeigen, dass die gewa¨hlte Drossel fu¨r diese An-
wendung ein Optimum mit Gesamtverlusten von 5.4W darstellt.
Halbleiter Aufgrund des Netzstrom-Effektivwertes von 10, 9A wird eine Parallel-
schaltung von zwei MOSFETs des Typs SPP20N60C3 von Infineon als Leistungs-
schalter eingesetzt. Diese Halbleiter stellen zum Zeitpunkt der Untersuchungen fu¨r die
vorliegende Arbeit den gegenwa¨rtigen Stand der Technik in der Spannungsklasse bis
600V dar. Der niedrige Durchlasswiderstand sowie die kurzen Schaltzeiten wirken sich
positiv auf die Schaltungsverluste aus [51]. Die Spannungsklasse bis 600V ist ausrei-
chend, da die hart eingepra¨gte Spannung an den Transistoren in dieser Anwendung
maximal 400V betra¨gt.
Als PFC-Diode wird eine Silicium-Carbid Diode SDT08N60 von Infineon eingesetzt
(siehe auch Abschnitt 3.2). Da das Tastverha¨ltnis der Diode sich komplementa¨r zu dem
des Leistungsschalters verha¨lt, ist die Strombelastung fu¨r die Diode erheblich geringer
als fu¨r den Schalter:
iD eff =
1000W
0, 94 · 400V · √1− 0, 654 = 4, 52A (5.17)
Aus diesem Grund ist eine Diode mit 8A Nennstrom ausreichend.
5.7.2. Messergebnisse
Die in Abbildung 5.9 dargestellten Messergebnisse wurden mit voll bestu¨cktem Netzein-
gangsfilter an der Eingangsstufe des Versuchsnetzteils aufgenommen. Zur Verdeutli-
chung des maximalen Leistungspotenzials wurden die Gatevorwidersta¨nde zum Ein-
und Ausschalten auf 2Ω verringert. An den gemessenen Kurvenverla¨ufen des Power
Factors fu¨r 200W, 600W sowie 1000W Ausgangsleistung la¨sst sich gut der Einfluss des
Netzstroms erkennen. Bei kleiner Leistung wird der Leistungsfaktor mit zunehmender
Netzeingangsspannung kleiner, da die Stromaufnahme sinkt. Ab 600W abgegebener
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Abbildung 5.9.: Wirkungsgrad (WG) und Power Factor (PF) der PFC in Abha¨ngigkeit von
ihrer Ausgangsleistung und Netzeingangsspannung
Leistung ist die Stromaufnahme bis hin zur maximalen Eingangsspannung groß genug,
um durchweg einen Power Factor von u¨ber 0, 990 zu erzielen. Der maximale gemessene
Leistungsfaktor liegt bei 0, 998 .
Der Wirkungsgrad nimmt fu¨r alle drei Leistungskurven mit steigender Eingangs-
spannung zu. Dies liegt in der Verringerung der Stromaufnahme bei Erho¨hung der
anliegenden Spannung begru¨ndet. Somit reduzieren sich Schalt- und Durchlassverlu-
ste in den Halbleiterschaltern, die den gro¨ßten Teil der Gesamtverluste ausmachen. Je
kleiner die Netzeingangsspannung wird, umso steiler wird der Abfall des Wirkungs-
grads der PFC-Schaltung. Zum leichteren Versta¨ndnis la¨sst sich dieser Zusammenhang
vereinfacht ausdru¨cken:
Betriebspunkt 1 mit uin 1 Ã iin 1 =
p
uin 1
Ã pV ∼ i2in 1 (5.18)
Betriebspunkt 2 mit uin 2 =
1
2
uin 1 Ã iin 2 = 2 iin 1 Ã pV ∼ (2 iin 1)2 = 4 i2in 1 (5.19)
Die Durchlassverluste steigen bei Verringerung der Eingangsspannung demzufolge nicht
linear sondern quadratisch an. Dies fa¨llt umso gro¨ßer ins Gewicht, je ho¨her die auf-
genommene Leistung ist. Aus diesem Grund ist es von Vorteil, eine sehr hohe bzw.
maximale Leistungsaufnahme bei niedriger Netzeingangsspannung zu vermeiden.
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5.8. Designempfehlungen fu¨r PFC-Schaltungen
1. In einer PFC ist die Strombelastung fu¨r die Diode i. d. R. erheblich geringer als
fu¨r den Schalter. Daher ist es hier mo¨glich, moderne SiC-Dioden, die heute noch
relativ kleine Chipfla¨chen aufweisen, dennoch sehr effizient einzusetzen.
2. Bei konstanter Leisung steigt die Netzstromaufnahme der PFC in dem Maße an,
wie sich die Eingangsspannung verringert. Die entstehenden Schalt- und Durch-
lassverluste vergro¨ßern sich jedoch u¨berproportional. Es ist daher unbedingt rat-
sam, den Netzstrom auf einen maximalen Wert zu begrenzen. Eine Vielzahl von
PFC-Controllern bietet hierzu die Mo¨glichkeit.
3. Bei der Auswahl des Leistungsschalters ist unbedingt auf den Durchlasswider-
stand sowie die maximal anfallenden Schaltverluste zu achten. Abha¨ngig von der
jeweiligen Anwendung kann es aufgrund geringerer Schaltzeiten von Vorteil sein,
eine Parallelschaltung zweier Schalter mit ho¨herem Durchlasswiderstand an Stelle
eines Halbleiters mit ho¨herer Stromklasse einzusetzen.
4. Sofern es der auf die PFC-Stufe folgende Wandler zula¨sst, sollte eine mo¨glichst
niedrige PFC-Ausgangsspannung gewa¨hlt werden. Dadurch werden sowohl Schalt-
und Durchlassverluste als auch die notwendige Gro¨ße der PFC-Drossel verringert.
Der Transformator des nachfolgenden Wandlers kann als Folge mit einem gerin-
geren U¨bersetzungsverha¨ltnis dimensioniert und sowohl der Wandler als auch die
PFC mit gu¨nstigerem Tastverha¨ltnis betrieben werden. U¨ber die Gro¨ße der Zwi-
schenkreiskapazita¨t kann die gewu¨nschte Hold-Up Time eingestellt werden.
5. Neben dem Schalter und der Diode ist die in der PFC eingesetzte Drossel ein ent-
scheidendes Bauteil im Hinblick auf den Wirkungsgrad. Aufgrund des homogen
verteilten Luftspalts hat sich Pulvereisen als besonders geeignetes Kernmaterial
bewa¨hrt. Bei der Auslegung der Wicklung sollte eine Wickellage nicht u¨berschrit-
ten werden, da mit der Anzahl der Lagen die Verluste durch Skin- und Proximi-
tyeffekt zunehmen und die im Kern anfallende Verlustwa¨rme schlechter abgefu¨hrt
werden kann. Daru¨ber hinaus erho¨ht sich bei einer mehrlagigen Bewicklung der
Drossel die Wicklungskapazita¨t und damit steigen die Schaltverluste des Schal-
ters.
6. Bei heute verfu¨gbaren Magnetmaterialien und Halbleitern sollte je nach gewu¨nsch-
ter Leistungsklasse der PFC sowie Eigenschaften des Magnetmaterials und der
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Halbleiter die Schaltfrequenz 250 kHz nicht u¨bersteigen. Daru¨ber hinaus ko¨nnen
extrem hohe Verluste im Magnetmaterial sowie hohe Schaltverluste entstehen.
Der Faktor mit dem gro¨ßten Einfluss auf die maximal u¨bertragbare Leistung einer
PFC ist der Eingangsspannungsbereich. Ist dieser sehr eng, so wird die Schaltung im-
mer in der Na¨he eines Arbeitspunktes betrieben, fu¨r den die Bauteile optimiert werden
ko¨nnen. Die Folge ist eine gute Ausnutzung der Bauteile sowie ein kleineres Volumen
der PFC als im Fall mit sehr weitem Eingangsspannungsbereich. Ist konstante Aus-
gangsleistung gefordert, so fließen bei geringer Spannung am Eingang hohe Stro¨me, die
mit weiter sinkender Spannung die entstehenden Verluste (Schalt-, Durchlass-, Eisen-
verluste) u¨berproportional ansteigen lassen. Das bedeutet, dass bei weitem Eingangs-
spannungsbereich die PFC-Schaltung immer fu¨r den Betriebszustand ausgelegt werden
muss, in dem die niedrigste Eingangsspannung bei maximal abgenommener Leistung
anliegt. Damit sind sowohl die aktiven als auch die passiven Bauteile fu¨r Arbeitspunk-
te mit ho¨heren Eingangsspannungen u¨berdimensioniert. In einem Schaltnetzteil, das
aus PFC und DC/DC-Wandler besteht, stellt die PFC-Stufe in der Praxis keinen lei-
stungsbegrenzenden Faktor fu¨r das Gesamtsystem dar. Es ist problemlos mo¨glich, eine
PFC-Stufe fu¨r viel ho¨here Leistungen wirtschaftlich auszulegen, als dies im Verbund
mit einer einfachen DC/DC-Wandler Topologie Sinn machen wu¨rde.
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In der vorliegenden Arbeit werden die wichtigsten Topologien fu¨r Schaltnetzteile vor-
gestellt, charakterisiert und verglichen. Dabei wird deutlich, dass sowohl der Forward-
als auch der Flyback-Converter die mit dem geringsten Aufwand realisierbaren Topo-
logien darstellen. Sie weisen jedoch sowohl im Wirkungsgrad als auch in der maximal
u¨bertragbaren Leistung Einschra¨nkungen gegenu¨ber anderen Topologien auf. Die Wirk-
mechanismen und Einflu¨sse dieser beiden Schaltungsarten hinsichtlich ihrer wichtigsten
Eigenschaften wie Wirkungsgrad, Zuverla¨ssigkeit und Bauteileaufwand werden im De-
tail analysiert. Dabei stellen sich die Halbleiter als auch die passiven magnetischen
Bauteile als Schlu¨sselkomponenten fu¨r Performancesteigerungen heraus. Anhand von
theoretisch und simulativ gewonnenen Erkenntnissen bezu¨glich dieser Schlu¨sselkompo-
nenten werden Vorschla¨ge fu¨r eine Optimierung des Wirkungsgrades und Ausweitung
des Leistungsbereiches der jeweiligen Topologie abgeleitet und in der Praxis evaluiert.
Da PFC-Schaltungen bei Netzanwendungen gro¨ßerer Leistung im Zusammenhang
mit Schaltnetzteilen eine Notwendigkeit darstellen, wird diese Thematik ebenfalls un-
tersucht. Dabei wird deutlich, dass ein zweistufiges PFC-Konzept das Optimum bezu¨g-
lich Kosten, Flexibilita¨t und Effizienz darstellt. Bei der Auslegung einer PFC stellen
das Verha¨ltnis aus Ein- und Ausgangsspannung sowie die zu u¨bertragende Leistung
die wichtigsten Kriterien dar, durch die die Eigenschaften – und hier besonders der
Wirkungsgrad – der Schaltung beeinflusst werden ko¨nnen. Dabei erleichtert moderne
Simulationssoftware (z.B. [64]) die Auslegung aktiver und v.a. passiver Bauteile er-
heblich und erlaubt eine mit der Praxis sehr gut u¨bereinstimmende Voraussage der
auftretenden Verluste.
In vielen Fa¨llen ist die Anwendung einer oder mehrerer der in dieser Arbeit aufge-
zeigten Optimierungsmo¨glichkeiten unmittelbar mit der Erho¨hung der Materialkosten
verbunden. Hier ist fu¨r jede Entwicklung neu zu entscheiden, ob Mehrkosten durch
die dadurch erzielbare Verbesserung der Schaltungseigenschaften wirtschaftlich sinnvoll
und damit gerechtfertigt sind. Klar ist jedoch, dass durch konsequente Ausnutzung der
zur Verfu¨gung stehenden Mo¨glichkeiten die Schlu¨sselparameter von Schaltnetzteilen,
Andre´ Blum 133
6. Zusammenfassung und Ausblick
wie Leistungsfaktor, Baugro¨ße und Wirkungsgrad, erheblich verbessert werden ko¨nnen,
ohne auf die Vorteile einer einfachen Topologie verzichten zu mu¨ssen. Die Bedeutung
passiver Bauelemente kann hierbei gleichbedeutend der von aktiven Bauelementen sein
(z.B. Transformator, Filterdrossel). Umso wichtiger ist es fu¨r Entwickler von Schalt-
netzteilen, einen U¨berblick u¨ber die am Markt verfu¨gbaren Bauteile und Materialien
zu haben und kontinuierlich u¨ber aktuelle Entwicklungstendenzen und die sich damit
bietenden Chancen informiert zu sein.
Der Trend fu¨r einfache und massenhaft im Telekommunikations- und Computer-
sektor sowie in der Unterhaltungselektronik eingesetzte Schaltnetzteile ist eindeutig:
Gera¨te werden immer kleiner und leistungsfa¨higer. Somit muss auch die Leistungs-
dichte von Schaltnetzteilen mit dieser Entwicklung Schritt halten. Eine ho¨here mo¨g-
liche Leistungsdichte bietet dem Entwickler einerseits die Mo¨glichkeit, bei konstanter
Leistung die Abmessungen des Schaltnetzteils zu verringern (z.B. Netzteile von Lap-
tops oder Mobiltelefonen) oder andererseits bei gleichen Abmessungen mehr Leistung
zur Verfu¨gung zu stellen (z.B. PC-Netzteile). Im Zuge der anhaltenden Elektronifizie-
rung von Kraftfahrzeugsystemen besteht auch hier ein erhebliches Marktpotenzial fu¨r
den Einsatz einfacher Schaltnetzteiltopologien. Diese beno¨tigen im Gegensatz zu Netz-
anwendungen keine PFC-Stufe, unterliegen dafu¨r jedoch erheblich ha¨rteren Anforde-
rungen bezu¨glich Stu¨ckkosten, Baugro¨ße und elektromagnetischer Sto¨rungen. Typische
Einsatzbereiche sind hier Prozessor- und Sensorstromversorgungen, LED-Ansteuerung,
Lampendimmung oder Motoransteuerungen. Es zeichnet sich auch hier ab, dass ein gu-
ter Wirkungsgrad aufgrund des unmittelbar damit verbundenen Potenzials zur Einspa-
rung von Kraftstoff und Reduzierung der CO2-Emissionen bei diesen Anwendungsfa¨llen
zuku¨nftig ebenfalls eine erhebliche Rolle spielen wird.
Verfolgt man das Entwicklungsgeschehen auf Seiten der Halbleiterindustrie, so stellt
man fest, dass immer wieder neue Wege gefunden werden, Leistungshalbleiter zu ent-
wickeln, die Schaltnetzteile kleiner, verlusta¨rmer und kostengu¨nstiger werden lassen.
Als Beispiel sei hier die Entwicklung von SiC-Dioden und SiC-Schaltern (z.B. SiC
JFET -Kaskode von Infineon [23]) genannt, die wegen ihres geringen spezifischen Wi-
derstands und sehr kurzer Schaltzeiten bei gleichzeitig erheblich erho¨hter Durchbruch-
spannung einen weiteren Quantensprung in der erfolgreichen Geschichte der Halbleiter
darstellen. Ebenso gibt es fu¨r fast jeden Einsatzzweck im Schaltnetzteil einen speziell
darauf hin optimierten PWM-, PFC- oder Kombi-IC, in dem sowohl Betriebs- als auch
Schutz- und Diagnosefunktionen integriert sind (z.B. GreenChip II SMPS Control IC
von Philips [57]). Auch dieser Trend zur Integration wird anhalten und die verfu¨gbare
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Bandbreite an hochspezialisierten ICs weiter zunehmen.
Die Vielzahl der in den letzten Jahren auf den Markt gebrachten Schaltkreise, die
fu¨r spezielle Einsatzfa¨lle in einfachen Schaltnetzteiltopologien entwickelt oder optimiert
wurden, zeigt, dass Schaltungsarten wie Forward- oder Flyback-Converter aufgrund ih-
rer geringen Komplexita¨t bei guten Betriebseigenschaften nach wie vor gefragt sind.
Der Trend zu ho¨heren Leistungsdichten wird auch in Zukunft andauern. Daher ist es
sehr wahrscheinlich, dass diese einfachen Schaltnetzteiltopologien zuku¨nftig versta¨rkt
in den klassischen Einsatzfeldern von Mehrschaltertopologien bis ca. 600W (Flyback)
bzw. 1000W Leistung (Forward) anzutreffen sein werden. Voraussetzung hierfu¨r ist
jedoch, dass sowohl Kosten als auch Performance und Zuverla¨ssigkeit der Einschalter-
topologien nicht schlechter sind als die der typischerweise eingesetzten Mehrschalter-
anordnungen.
Ru¨ckblickend lassen sich drei Bereiche nennen, in denen es sich empfiehlt, weitere
Untersuchungen und Forschung im Zusammenhang mit den in dieser Arbeit erzielten
Ergebnissen durchzufu¨hren:
• Magnetwerkstoffe: Effekte wie der verlustleistungsrelevante Displacementfaktor
(S. 54) sind noch weitgehend unerforscht. Daru¨ber hinaus ist es wu¨nschenswert,
in Zukunft Magnetmaterialien zu haben, die auch bei deutlich ho¨heren Frequen-
zen als 250 kHz die U¨bertragung großer Leistungen bei minimalen Verlusten er-
mo¨glichen.
• Leistungshalbleiter: Die Untersuchungen an SiC-Prototypenschaltern haben ge-
zeigt, dass dieses Material das Potenzial besitzt, die Verlustleistung von Halb-
leitern in den etablierten Topologien deutlich zu reduzieren und gleichzeitig eine
weitere Erho¨hung der Schaltfrequenzen und der Betriebsspannung erlaubt. Hier
muss jedoch zuna¨chst an der Erho¨hung der Stromtragfa¨higkeit sowie den Stu¨ckko-
sten gearbeitet werden, bevor ein massenhafter Einsatz in Schaltnetzteilen denk-
bar ist. Diesbezu¨glich ist die Entwicklung der SiC-Dioden heute schon deutlich
weiter fortgeschritten.
• ICs zur Ansteuerung: Spezialisierte integrierte Ansteuerschaltkreise ko¨nnen die
Verwendung von speziellen Betriebsarten ermo¨glichen. Ein mo¨glicher Anwen-
dungsfall ko¨nnte sein, dass der DC/DC-Wandler nicht mehr mit einer konstanten
Frequenz betrieben wird, sondern die Frequenz ergibt sich automatisch daraus,
dass der IC den Schalter erst wieder im na¨chsten Stromnulldurchgang einschaltet.
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Dies bedeutet, dass der Converter immer an der Grenze zwischen DCM und CCM
betrieben wird. Vorteile sind reduzierte EMV-Sto¨rungen sowie minimierte Verlu-
ste. Die Voraussetzung fu¨r derartige Betriebsarten ist jedoch eine Ansteuerung,
die sicher erkennt, wann der na¨chste Stromnulldurchgang erfolgt. Eine a¨hnliche
Arbeitsweise ist bezu¨glich der Erkennung der Drain-Source Spannung fu¨r die in
Abschnitt 4.5.6 vorgestellte halbresonante Betriebsart denkbar.
Aus den in dieser Arbeit durchgefu¨hrten Untersuchungen an einfachen Schaltnetztei-
len und den daraus abgeleiteten Maßnahmen wird deutlich, dass bezu¨glich Wirkungs-
grad die Summe der einzelnen Optima der Komponenten nicht dem Gesamtoptimum
der Anwendung entspricht. Zur Entwicklung eines wirkungsgradoptimierten Schaltnetz-
teils mit einfacher Topologie ist das Gesamtversta¨ndnis fu¨r die gegenseitigen Abha¨ngig-
keiten und Einflu¨sse der Komponenten genauso wichtig wie tiefergehende Kenntnisse
u¨ber die einzelnen aktiven und passiven Bauteile. Die vorliegende Arbeit leistet fu¨r
Entwickler von Schaltnetzteilen, aber auch fu¨r Entwickler von Halbleitern und passi-
ven Bauteilen, hierzu einen entscheidenden Beitrag.
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A.1. Dimensionierung des Flyback-Converters (S. 33)
Dimensionierung des in Kapitel 3.1.1 zu Messungen genutzten Flyback-Wandlers:
Eingangsspannung: 400V
Ausgangsspannung: 48V
Eingangsleistung: 400W
n1
n2
Transformator: 2/1
Stromripple: 0,2
Pulsfrequenz: 200 kHz
Ru¨cku¨bersetzte Spannung:
48V · 2 = 96V
Hart eingepra¨gte Spannung fu¨r Schalter:
400V + 96V = 496V
Ã Schalter mit mindestens 600V Sperrspannung
Maximales Tastverha¨ltnis:
Dmax =
96V
400V
1 + 96V
400V
≈ 0, 2
Schalterstrom:
i¯Qon =
400W
400V · 0, 2 = 5A
iQeff = 5A ·
√
0, 2 = 2, 2A
Hauptinduktivita¨t:
Lh =
(400V)2 · (0, 2)2
200 kHz · 400W · 0, 2 = 400µH
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Als Kern wird ein ETD39/N27 verwendet. Bmax betra¨gt hierfu¨r 0,3T und Amin =
123mm2 [47][48].
n1min =
400µH · 5, 5A
0, 3T · 123mm2 ≈ 60
Der Transformator wird mit einemWicklungsverha¨ltnis von 60/30 zweifach verschachtelt
gewickelt und die gewu¨nschte Hauptinduktivita¨t durch die La¨nge des Luftspaltes im
Mittelschenkel eingestellt.
Spannungsbelastung Gleichrichterdiode:
200V + 48V = 248V
Ã Diode mit mindestens 300V Sperrspannung
Strombelastung Diode:
i¯Don =
400W
48V · 0, 8 = 10, 4A Ã iD eff = 9, 3A
Ã 300V/20A-SiC-Doppeldiode Infineon SDP20S30.
Abbildung A.1.: Draufsicht Flyback-Wandler
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Ausgangskondensator:
iC eff ≈
√
(2, 1A)2 · 0, 8 + (8, 3A)2 · 0, 2 = 4, 1A
Ã Da hier von Seiten der Anwendung keine Anforderungen bezu¨glich eines maxima-
len Spannungsripples existieren, werden 4 Stu¨ck Elektrolytkondensatoren Panasonic
EEUFC1J122 63V/1200µF parallel geschaltet, um die Strombelastung aufzuteilen
(Ripplestrom lt. Datenblatt 2,95A bei 100 kHz).
A.2. Variation der Transformatoren fu¨r den
Flyback-Converter
Weiterer Transformator mit U¨bersetzungsverha¨ltnis n1
n2
= 8
1
zur Erzielung eines
mo¨glichst geringen Effektivwertes des Schalterstroms.
Auf Prima¨rseite ru¨cktransformierte Spannung:
48V · 8
1
= 384V
Harte Spannung fu¨r Schalter:
400V + 384V = 784V
Ã Einsatz eines 1500V/4A SiC-JFET
Maximales Tastverha¨ltnis:
Dmax =
384V
400V
1 + 384V
400V
≈ 0, 49
Schalterstrom:
i¯Qon =
400W
400V · 0, 49 = 2, 04A
iQeff = 2, 04A ·
√
0, 49 = 1, 43A
Als Kernmaterial wurde das gleiche wie in A.1 verwendet und die Induktivita¨t u¨ber den
Luftspalt eingestellt. Zur Ermittlung der Induktivita¨t wurde davon ausgegangen, dass
der prozentuale Stromripple bei allen drei zu vergleichenden Transformator-Varianten
gleich groß sein soll. Die Gro¨ße des Kerns musste jedoch auf ETD44 erweitert werden,
da der ETD39-Kern fu¨r die beno¨tigten Wicklungszahlen ein zu kleines Wickelfenster
bietet.
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Weiterer Transformator mit U¨bersetzungsverha¨ltnis n1
n2
= 1
1
zur Erzielung einer
mo¨glichst geringen Streuinduktivita¨t.
Auf Prima¨rseite ru¨cktransformierte Spannung:
48V · 1
1
= 48V
Harte Spannung fu¨r Schalter:
400V + 48V = 448V
Ã Einsatz eines 600V/20A CoolMOS
Maximales Tastverha¨ltnis:
Dmax =
48V
400V
1 + 48V
400V
≈ 0, 11
Schalterstrom:
i¯Qon =
400W
400V · 0, 11 = 9, 1A
iQeff = 9, 1A ·
√
0, 11 = 3, 01A
Hier wurde ein Ringkern aus Pulvereisen (Magnetics MPP 55076-A2) bifilar mit den
beiden Wicklungen umwickelt, um eine mo¨glichst geringe Streuinduktivita¨t des Trans-
formators zu erreichen. Die Induktivita¨t wurde wiederum aus dem Stromripple ermit-
telt, der mo¨glichst identisch mit dem der vorherigen Transformatoren sein sollte.
Oszillogramme der Spannungen und Stro¨me fu¨r die drei verschiedenen U¨bersetzungs-
verha¨ltnisse:
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2
3
Abbildung A.2.: Schalterspannung (Kanal 3, 100V/div) und -strom (Kanal 2, 5A/div) bei
U¨bersetzungsverha¨ltnis 11 und 500W Ausgangsleistung
2
3
Abbildung A.3.: Schalterspannung (Kanal 3, 100V/div) und -strom (Kanal 2, 1A/div) bei
U¨bersetzungsverha¨ltnis 21 und 400W Ausgangsleistung
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2
3
4
Abbildung A.4.: Schalterspannung (Kanal 4, 250V/div), -strom (Kanal 2, 5A/div) und Zwi-
schenkreisspannung (Kanal 3, 200V/div) bei U¨bersetzungsverha¨ltnis 81 und
400W Ausgangsleistung
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A.3. Simulation des Flyback-Converters in Simulink
A.3.1. Flyback-Simulationsmodell
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Abbildung A.5.: Subsystem Ansteuerung
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Abbildung A.6.: Subsystem Trafo
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Abbildung A.7.: Subsystem MOSFET
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Abbildung A.8.: Subsystem Last mit Diode
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Abbildung A.9.: Subsystem Diode
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Abbildung A.10.: Subsystem Snubber
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Abbildung A.11.: Subsystem Leistungs- bzw. Verlustberechnung
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A.3.2. Kurvenverla¨ufe aus Simulationsrechnungen
Im Folgenden sind die aus simulativen Untersuchungen erhaltenen Kurvenverla¨ufe fu¨r
die in Abschnitt 3.4 erla¨uterten Parametervariationen am Flyback-Converter aufge-
fu¨hrt. Es sind jeweils zwei Taktperioden im stationa¨ren Zustand dargestellt. Die Ver-
la¨ufe fu¨r folgende Gro¨ßen sind abgebildet:
uDS : wMOS : uKA :
Drain-Source-Spannung
am Schalter in V
Anfallende Verlustener-
gie am Schalter in J;
zu jedem Einschaltzeit-
punkt erfolgt ein Reset
Spannung u¨ber der Diode
in V
iL : wDiode : iK :
Strom durch den Schalter
in A
Anfallende Verlustener-
gie an der Diode in J;
zu jedem Einschaltzeit-
punkt des Schalters er-
folgt ein Reset
Strom durch die Diode in
A
wSnubMOS : wpri : wsek :
Im Snubber des Schalters
anfallende Verlustenergie
in J; zu jedem Einschalt-
zeitpunkt des Schalters
erfolgt ein Reset
Verlustenergie von
Schalter und zugeho¨-
rigem Snubber in J;
zu jedem Einschalt-
zeitpunkt des Schalters
erfolgt ein Reset
Verlustenergie von Di-
ode und zugeho¨rigem
Snubber in J; zu jedem
Einschaltzeitpunkt des
Schalters erfolgt ein
Reset
Tabelle A.1.: Dargestellte Kurvenverla¨ufe fu¨r Simulation des Flyback-Converters
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A.4. Simulation des Forward-Converters in Simulink
A.4.1. Forward-Simulationsmodell
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Abbildung A.35.: Subsystem Trafo mit Entmagnetisierungswicklung
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Abbildung A.36.: Subsystem der sekunda¨rseitigen Gleichrichtung und Last
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A.4.2. Kurvenverla¨ufe aus Simulationsrechnungen
Im Folgenden sind die aus simulativen Untersuchungen erhaltenen Kurvenverla¨ufe fu¨r
die in Abschnitt 4.5 erla¨uterten Parametervariationen am Forward-Converter aufge-
fu¨hrt. Es sind jeweils zwei Taktperioden im stationa¨ren Zustand dargestellt. Die Ver-
la¨ufe fu¨r folgende Gro¨ßen sind abgebildet:
uDS : uGRDiode : uFLDiode : uDemag :
Drain-Source-
Spannung am
Schalter in V
Spannung u¨ber der
Gleichrichterdiode
in V
Spannung u¨ber der
Gleichrichterdiode
in V
Spannung u¨ber der
Diode im Entma-
gnetisierungskreis
in V
uiL : iGRDiode : iFLDiode : iDemag :
Strom durch den
Schalter in A
Strom durch die
Gleichrichterdiode
in A
Strom durch die
Freilaufdiode in A
Strom durch die
Diode im Entma-
gnetisierungszweig
in A
wMOS : wGRDiode : wFLDiode : uC2 bzw. η :
Anfallende Ver-
lustenergie am
Schalter in J; zu
jedem Einschalt-
zeitpunkt erfolgt
ein Reset
Verlustenergie an
der Gleichrichter-
diode in J; zu je-
dem Einschaltzeit-
punkt des Schal-
ters erfolgt ein Re-
set
Verlustenergie an
der Freilaufdiode
in J; zu jedem
Einschaltzeitpunkt
des Schalters
erfolgt ein Reset
Spannung am
Ausgangskon-
densator bzw.
Wirkungsgrad der
Gesamtschaltung
Tabelle A.2.: Dargestellte Kurvenverla¨ufe fu¨r Simulation des Forward-Converters
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A.5. Vergleichsrechnung zu unterschiedlichen
PFC-Konzepten
Die hier durchgefu¨hrten Berechnungen verdeutlichen die auf Seite 121 getroffenen Aus-
fu¨hrungen zu ein- und zweistufigen PFC-Konzepten.
Eingangsspannungsbereich: 90V – 280V
Leistung: 800W
max. Stromripple: 0, 2 iˆinmax
Schaltfrequenz: 200 kHz
Einstufige PFC:
PFC-Ausgangsspannung: 60V
Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnis: n1
n2
= 4
1
Bei der Flyback-PFC tritt der gro¨ßte Stromripple bei der gro¨ßten Eingangsspannung
(entspricht kleinstem Tastverha¨ltnis) auf:
Dmin =
4·60V√
2·280V
1 + 4·60V√
2·280V
= 0, 377
Bei konstanter Leistungsentnahme aus dem Netz fließt bei der kleinsten Eingangsspan-
nung der gro¨ßte Netzstrom:
iˆinmax =
800W
90V
·
√
2 = 12, 57A
Aus dem maximalen Stromripple la¨sst sich die Mindestinduktivita¨t des Transformators
berechnen:
Ã L = 280V ·
√
2 · 0, 377
12, 57A · 0, 2 · 200000Hz = 297µH
Aus dem Induktionsgesetz la¨sst sich ableiten:
w
dΦ
dt
= L
di
dt
Ã wmin =
L iˆ
BmaxAmag
Die minimal beno¨tigte Windungszahl der Prima¨rwicklung betra¨gt somit fu¨r einen Kern
ETD39/N97 [48] [47]:
wmin =
297µH · 12, 57A · 1, 1
0, 35T · 123mm2 = 96
Ã n1
n2
=
96
24
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Zweistufige PFC:
PFC-Ausgangsspannung: 400V
Transformator-U¨bersetzungsverha¨ltnis: n1
n2
= 2
1
Ausgangsspannung DC/DC-Wandler: 48V
Das maximale Tastverha¨ltnis des Flyback-Converters betra¨gt:
Dmax =
2·48V
400V
1 + 2·48V
400V
= 0, 194
Der maximale Mittelwert des Schalterstroms wa¨hrend der Ein-Zeit betra¨gt:
i¯max =
800W
400V · 0, 194 = 10, 31A
Die beno¨tigte Induktivita¨t betra¨gt:
Ã L = 400V · 0, 194
10, 31A · 0, 2 · 200000Hz = 188µH
Die beno¨tigte Windungszahl auf der Prima¨rseite betra¨gt unter Verwendung eines Kerns
vom Typ ETD39/N97:
wmin =
188µH · 10, 31A · 1, 1
0, 35T · 123mm2 = 50
Ã n1
n2
=
50
25
Der maximale Stromripple der PFC-Drossel tritt in dieser Anwendung bei einem Tast-
verha¨ltnis von 0,5 auf. Er soll einen Wert von 0, 2 iˆinmax nicht u¨berschreiten.
Dmax =
400V −√2 · 90V
400V
= 0, 682
Der maximale Netzstrom betra¨gt:
iˆinmax =
800W
90V
·
√
2 = 12, 57A
Die Induktivita¨t der PFC-Drossel ergibt sich somit zu:
Ã L = 200V · 0, 5
12, 57A · 0, 2 · 200000Hz = 199µH
Unter Verwendung eines Ringkerns vom Typ KoolMµ (77083A7) der Firma Magnetics
wird folgende Windungszahl beno¨tigt [49]:
n =
√
L
AL
=
√
199µH
0, 081µH
= 49
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Die maximale Flussdichte in der PFC-Drossel tritt bei minimaler Eingangsspannung
auf, d.h. wenn der Netzeingangsstrom maximal ist. In diesem Arbeitspunkt betra¨gt der
Stromripple 2,18A. Dieser muss mit beru¨cksichtigt werden [8].
Bˆmax = w iˆmax
AL
Amag
= 49 · 13, 66A 0, 081µH
107, 2mm2
= 0, 505T
A.6. Versuchsnetzteil mit PFC und Forward-Converter
Auslegung des Transformators: Verlustleistungsberechnungen und -optimierungen
mit der Software von Dr.Drechsler [64] fu¨hren zu folgender Auslegung des Transfor-
mators fu¨r den Forward-Converter:
n1
n2
=
35
8
n1
nd
=
35
16
Bei Einsatz eines Kerns vom Typ ETD44/N97 von EPCOS (Nr. B66365-G-X197) er-
geben sich fu¨r die einzelnen Wicklungen folgende Induktivita¨tswerte:
L1 = 4410µH
L2 = 230µH
L3 = 922µH
Die an der Prima¨rwicklung gemessene Streuinduktivita¨t betra¨gt 1, 4µH. Dieser sehr
geringe Wert wird durch die vierfache Verschachtelung der Wicklungen erzielt. Zum
genauen Aufbau des Transformators siehe Abbildung A.63.
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Wickelvorschrift Transformator Versuchsschaltung 
 
Kern: ETD44/ N97 
Luftspalt: 0mm 
Übersetzungsverhältnis: ü1-2=4,375; ü1-3=2,5 
Windungsverhältnis: 35:8:14 
 
Schaltung: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
W1 (primär) wird seriell verschaltet  
W2 (sekundär) wird parallel verschaltet  
 
Wicklungen:  Kupfer-Flachband, Breite: b=21,5mm 
Stärke W1: d=50 µm 
Stärke W2: d=100 µm 
  Kupfer-Lackdraht, Durchmesser W3: 0,63mm 
 
Wicklungsaufbau: 4-fach verschachtelt 
 
 
 
 
 
 
W11=9 
W12=17 
W13=9 
W21=8 
W22=8 
W11=9 
W12=17 
W13=9 
W21=8 
W22=8 
Kern 
W3=16 
W3=16 
 
Layout:
 
 
Spulenkörper liegend (18 Pins), EPCOS-Nr. B66366-B1018-T1 
 
Top View 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
1 
9 10 
18 
W1 
W3 
W2 
Abbildung A.63.: Wickelvorschrift des Transformators fu¨r den Forward-Converter
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Abbildung A.64.: Schaltplan des Versuchsnetzteils mit PFC
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Abbildung A.65.: Boardlayout Oberseite des Versuchsetzteils (Originalgro¨ße)
Andre´ Blum 207
A. Anhang
Abbildung A.66.: Boardlayout Unterseite des Versuchsetzteils (Originalgro¨ße)
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Abbildung A.67.: Draufsicht Versuchsnetzteil
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Fenster 1 von 1
TR1M:2V:1µs
TR2M:500mA:1µs
TR3M:10V:1µs
TR4M:200V:1µs
1
2
34
uDS
uGS
uDC
iDS
Abbildung A.68.: Gate-Source-Spannung des Schalters (uGS , Kanal 1), Drainstrom (iDS , Ka-
nal 2), Ausgangsspannung (uDC , Kanal 3) und Drain-Source-Spannung
(uDS , Kanal 4) bei 400V Zwischenkreisspannung und 250W Ausgangslei-
stung
TR2M:500mA:1µs
TR4M:50V:1µs
1
2
uGR
iDS
Abbildung A.69.: Drainstrom des Schalters (iDS , Kanal 2) und Spannung u¨ber der Gleich-
richterdiode (uGR, Kanal 4) bei 400V Zwischenkreisspannung und 200W
Ausgangsleistung
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TR2M:500mA:1µs
TR4M:20V:1µs
1
2
uFL
iDS
Abbildung A.70.: Drainstrom des Schalters (iDS , Kanal 2) und Spannung u¨ber der Freilauf-
diode (uFL, Kanal 4) bei 400V Zwischenkreisspannung und 200W Aus-
gangsleistung
Kern (ETD44, N97)
Sekundärwicklung:
3x7 Wdg. parallel
Primärwicklung:
24 Wdg. 
Sekundärwicklung:
3x7 Wdg. parallel
Primärwicklung:
24 Wdg. 
Abbildung A.71.: Wickelschema des zweiten Transformators zu Testzwecken fu¨r den
Forward-Converter
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